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Orthogonal Frequency Division Multiplexing) 方式を述べることで，本論文が対象とする課題の意義
を明確化する.






しない周波数分割複信 (FDD，Frequency Division Duplex) システム用として有効で、あることを明ら
かにする.






第 5 章では， OFDM を用いた無線アクセスシステムにおける端末局へのスマートアンテナの適
用を想定し，同一チャネル干渉波が存在する状況下において 3 種類のスマートアンテナを提案す
る.まず，構成の簡易さを重視する視点から，指向性アンテナを円形配置したアレーアンテナにお
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第1章
序論
近年，陸上移動無線通信の発展は著しく，全世界の加入者数は， 1997 年に 3 億， 2005 年には 13
億に達し， 2010 年には 17 億になると予測されている [1]. マイクロ波帯，準マイクロ波帯におけ
る無線通信のデータ伝送容量は， 10 年前には 32kbps 程度の音声が主流であったが，現在は第三世
代セルラー携帯電話，無線 LAN(Local Area Network)，地上デジタル放送などのサービスの登場
によって高速化がすすみ，扱うメディアもデータ，静止画，動画，ハイビジョンと多様かっ大容量
となってきた.現在，実用レベルで 30Mbps 程度の伝送速度が実現され，研究レベルでは高速移動










































構成する ABF(Analog Beamformer) とデジタル信号処理で実現する DBF(Digital Beamformer) に
大別される.
近年盛んに研究されている DBF は，信号処理の精度やアルゴリズムのフレキシピリティなどの










向けと，近年実用化がすすむ OFDM(Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [35]ー [39] を用い
た通信システムの端末局向けの両分野について検討する.



















































た， OFDM用干渉除去型スマートアンテナとして pre-FFT 型， post-FFT 型を定義し，それらに対
する提案方式の性能と回路規模について比較検討を行う.さらに，信号帯域内に干渉波が部分的
に存在する場合，このような干渉波を抑圧するために，サブキャリア毎に異なる適応アルゴリズ









































第 5 章では， OFDM を用いた無線アクセスシステムの端末局への適用を想定し，同一チャネル
干渉波が存在する状況下において 3 種類のスマートアンテナを提案する.OFDM用干渉除去型ス
マートアンテナは，構成の容易さと性能改善度の観点、から大きく pre-FFT 型， post-FFT 型と分類
され，各タイプの提案方式を検討する.まず，指向性アンテナを円形配置したアレーアンテナに






















































Xm(dB) = 101oglO(A . r一α) (2.1) 
と表される.これは準平滑地の市街地をベースにモデル化された式であり，利用時には，地形・地
物で分類された典型的な伝搬環境モデ、ルを想定し，パラメータを設定するものである.ここで， r 
は距離を示し，係数A は周波数，基地局アンテナ高，移動局アンテナ高に依存した係数で， α の







分布をとると，受信電力の対数値が正規分布する(対数正規分布: log-normal distribution) などの
性質をもっ.そのため対数正規シャドウィング (Log-Normal Shadowing) とも呼ばれる.
p(X) =_1戸 exp~ -よ(X 一 Xm)2~
σ v2ii ~l2σん)
(2.2) 
平均信号電力 σ2 は地物や周波数により変動するが，市街地や郊外地の半径 2km， 100MHz から
















に移動しうるため，「ドップラーシフト (Doppler Shift)J と呼ばれる周波数シフトの影響も受ける.
図 2.2 より，ドップラー効果によって，第 n番目の到来波はん cosOn [Hz] だけ搬送波(キャリア)周
波数がシフトし，移動局の進行方向からの到来波がドップラーシフトの最大値ん [Hz] を，また移
動局の真後ろからの到来波が最小値 -fd [Hz] をもつことになる.ここで，
f vvf i = ー=一二 (2.3) 
λc 
で与えられ， v は移動速度， λ はキャリアの波長， fc はキャリア周波数， c は光の速度を表す.
このように，移動局は通常さまざまな地物に固まれている(基地局との聞に様々な妨害物があ
る)環境を移動しているため，周囲のあらゆる方向から遅延波を受信すると仮定するのが一般で，
実際に電波の振幅変動幅は 20dB 以上，また周波数の変動幅も 100Hz 程度にまで及ぶ.なお，こ
のような場所依存性の受信強度変動は屋内で利用する無線LAN においても起こりえる.
ここで，複素表示で表された送信信号
s(t) = A(t) exp (jゆ(t))exp (j2π兵t) (2.4) 
を考える . A(t) は振幅変調成分，ゆ(のは位相変調成分である.
移動局の周辺には多数の反射物体が存在するため，図 2.2 のように m個の到来波が移動局にお
いて受信されるものとする.このとき，受信信号 u(t) は
u(t) = L:RiS(t -Ti) 叫(j2幼tcosOi+ Jαi) 
= I RiA(t -Ti) 叫(jゆ(t - η))叫 (j2ψ) 吋j2rrfdtcos (}i)叫(ja/) (2.5) 
9 
第 2章広帯域陸上移動通信のための諸技術
α{=αi -27rfcT (2.6) 
と表現できる.ここで， Ri は i 番目の到来波の振幅， Ti は遅延時間， θi は移動局の進行方向に対
する到来角度，そして町は初期位相を表す.
式 (2.5) で，表されるフェージング変動の性質は，変調成分 A(の，ゆ(t) の変動速度と遅延時間 Ti
との関係によって異なってくる.すなわち，
-各到来波遅延時間 Ti が振幅変調成分A(t)， 位相変調成分。(t) の変動速度に比べて十分小さい
とき・・・一様フェージング (Flatfading) 
・各到来波遅延時間 Ti が振幅変調成分A(t) ， 位相変調成分。(t) の変動速度に比べて無視できな








p(r) = ~exp(-兵) ~n 
σ“ \ L，σっ
ここで， r は受信信号の包絡線， σ2 は平均信号電力を表す.






























time [rns田] 計"eqeuncy[GHz] 
図 2.3: 無線伝搬路の時間，周波数変動
このとき，受信信号 u(t) は以下のように，送信信号 s(t) と伝達関数 h(r; t) との畳み込み積分で
得られる.
州=に h(r; t)s(t 一拍 m 
h(r; t) = ヱ Ri怜一巾~Xp(jgi(t)) οm 
この複素関数 h(r; t) は時刻 t における各遅延時間の到来波の複素振幅を表しており，瞬時の複素遅




T および遅延広がり σrms がある.遅延プロファイル h(ri; t) の t= むにおけるプロファイルを hi(r)
とすると，子および σrms の値は hi(r) の時系列




一つの遅延プロファイル h(Ti; のに対し，平均電力遅延プロファイル Pav(T) を
hv(T)=; 土防i(T)!2 (2.12) 
.-i=l 
= ~C(η)δ(T -TZ) 
と定義する . C(TZ) は遅延時間 TZ におけるパス電力を表す.平均電力遅延プロファイルの標準偏差
である遅延広がり σrms は次式で与えられる [45].
σrms -
z'!:1 (Tz 一子)2C(TZ)
L:'!:1 C(TZ) (2.13) 
Z'i!1 TzC(TZ) 子=・-: :./' :' (2.14) L:'!:1 C(TZ) 
通常，遅延広がりは室内伝搬においておよそ 20'"'-'250 nsec，屋外伝搬において 1'"'-'3μsec とされる.
実際の遅延プロファイルとして，欧州の標準化団体 ETSI で測定し定義されている伝搬路モデルの
一例を図 2.4に示す.このモデルは ETSI-B channel model [47] と呼ばれ，通信伝搬経路が見通し
外 (NLOS，Non-Line Of Sight) となる比較的大きなオフィスの典型的な伝搬路モデルである.最大
遅延時間は 730 nsec，遅延広がりは 100 nsec である.
一般に，デジタル伝送を行った場合のピット誤り率特性は複素遅延プロファイルに依害するが，












α(1) _α(2) 2.πXk 
一­k -~k λ 
(2.15) 
(2.16) 
となる. ここで，イ)， d) はそれぞれアンテナ 1 と 2 で受信される到来波の初期位相を表す.
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2.2. 無線通信システムの伝搬路特性









。 100 200 300 400 500 600 700 800 





みi 2....... . ..:::..ε)~L一一一一一一一一一一一一ー
Antenna point幽2
図 2.5: 2 プランチ受信時の伝搬路を示す図
したがって，式 (2.16) を使って 2 番目のアンテナの伝搬路応答を生成することができる.つま
り，式 (2.10) の伝搬路応答に，アレー構成による位相回転を示すアレ一応答ベクトル倒的(t)) を導
入することによって K素子の各アンテナの伝搬路応答を以下の式で表すことができる.
h(T; t) = [hl (T; t), h2(T; t)， ・・・ ， hK(T;t)f 
= IRia(削減(T -Ti)叫(jgi(t))















現でき，ダイパーシチとアダプティプアレーが結び付けられる [50， 51]. 例えば，干渉除去のため
に最小平均自乗誤差 (MMSE，Minimum Mean Square Error) アルゴリズムを用いた最小 2 乗合成
ダイパーシチ受信と MMSE アダプティプアレーは等価であることが知られている [52]-[55].
多くの研究では角度広がりの影響を簡略化した以下の 2 つのモデルがよく用いられており，ダ
イパーシチやビームフォーマの性能評価に適している.





















Co-Channellnterference) と呼ぶ.そもそも CCI は所望信号と全く独立な信号であるゆえ，周波数
選択性フェージングの有無にかかわらず所望信号を著しく劣化させる.
また，パケット交換を基礎とする無線LAN のように同じ周波数のチャネルを共有化し，キャリ








れる狭帯域の信号に分割し，並行して送信するマルチキャリア変調方式がある.図 2.6 に OFDM
の概念を示す.マルチキャリア変調方式では， 1 シンボル時間が長くなり，遅延波によるシンボル




マルチキャリア変調では， N個の一次変調信号 Xn(n= 0,... ,N -1) をマルチキャリア化するこ
とにより
gn(t) = Re[Xn exp(j2πfn t)] (2.20) 
となる.ここで， Xn は複素ベースパンド信号，んは n番目のサブキャリアの周波数である.キャ
リア同士の干渉を抑えるために n 番目と n+1 番目のサプキャリアが直交となる条件は ， sn(t) と
ら+1 (t) の相互相闘が O になることである.つまり ， Xn のシンボル周期を T， 隣接するサプキャリ
ア間の周波数間隔を /).f とすると，相互相関の条件式は次式で与えられる.
E[Sn(t)Sn+1(t)] = lTSn(t)Sn+1ル 0 (2.21) 
これを満たす /).f は，
/).f = k/T (k = 1 ， 2，・・・) (2.22) 















ところで， OFDM では 1 シンボル長が長いため ISI の影響を受けにくくなるが 0 ではない.そ
こで，図 2.7 のように， OFDM変調信号は，遅延波 IFFT 出力信号(時間波形)の後段部分の波形
を先頭にコピーして作られる.このコピーされた波形は， GI (guard interval) または CP(Cyclic
Prefix) と呼ばれ，遅延波による ISI が GI 内で吸収されるように GI長を設計する.受信側では， GI 
部分を除去した後に FFT処理を行うことで， ISI の影響を全く受けない状態にすることができる.












図 2.8: GI による ISI 除去の効果
2.3.2 システム構成
図 2.9 に誤り訂正符号を用いた OFDM信号の伝送系を示す.誤り訂正符号化された送信データ
はインタリープによって並び、替えられ，各サブキャリア毎に変調(デジタル信号のマッピング)さ
れた後， IFFT 処理で時間軸波形に変換される.その後 GI を付加し送信される.各サプキャリア
が帯域制限されていない場合，その各サブキャリアのスペクトルは SINC 関数となり，帯域外に電
力が漏れる.この帯域外特性を抑えるため， OFDM シンボルごとにランプ処理を施す場合がある.
受信機では， GI を除去した後， FFT により再び周波数軸上の信号に変換・分離される.デイン
タリープ処理で各サプキャリア信号をランダム化した後，誤り訂正処理をすることで周波数ダイ
ノ守一シチ効果が得られ，誤り率特性が向上する.OFDM復調部の主な同期系処理として，タイミ





OFDM信号は， FFT 処理を行うため，事前に前のシンボルが遅延波によって漏れ込んで、いる GI







• GI と OFDM シンボル後段との相関処理を行い，得られた相関パルスを用いて設定.
周波数同期 (AFC，Automatic Frequency ControI) 
周波数オフセットがある場合の FFT処理出力，第 n キャリアの受信信号 U(n) は，次の式で表さ
れ，周波数オフセットに起因するサブキャリア間干渉 (ICI，Inter-Carrier Interference) が発生する.
ル1sinπ(n -k-a) ( .π(n -k -a)) 
U(n)=-fd(k)-exp{J(N-1)}(2.23) 釘 sin 也千旦 lJ'-' -/ N J 
ここで， d(k) は第 k キャリアの変調信号， α はサプキャリア間隔で正規化した周波数オフセット量




• fL-l ¥ 
I1ﾇ =作t~r(k)* ゅ叶 (2.24) 
ここで，企C は周波数偏差による 1 サンプル当りの位相回転量， L はサンフ。ル繰返しパターン長，
























きる干渉とは，遅延波に起因する ISI だけでなく，同一チャネル干渉 (CCI) も除去することができ
る.これにより，次のような効果が得られる.
・システム容量の増大・・・干渉除去によって TDMAでは周波数繰り返し距離を短くできる.ま





-伝送速度の高速化・・・複数アンテナを利用した SDM (Space Division Multiplexing) または
Space聞Tirne coding により，スループットの向上が図れる.








内無線 LAN への応用も考えられる.特に， 2.4GHz 付近の ISM (Industrial, Scientific and Medical) 






















なりつつある. この場合，第 2.4.3 節にて解説する基本的なアルゴリズムに他の適応信号処
理を組み合わせることが多い.
-アレー形状







































アルゴリズム 所望波と干渉波 ウェイト制御の原理 特徴
の区別
民品1SE 波形 平均一乗誤差最小化 適応領域が広い，参照信号
(所望波のレプリカ)必要
チャネル応答推定 アレ一応答ベク Zero-forcing 各入射波のアレー応答ベク
に基づく制御 ト yレ トル必要
DCMP DOA 出力電力最小化(所望波 所望波の DOA必要
方向への応答拘束)
MSN DOA SN 比最大化 所望波の DOA必要
CMA 出力の包絡線一定 所望波抑圧の可能性あり
























することと等価である.時刻 t における j番目のアンテナ素子の受信信号を xj(t)， 複素ウェイトを
wj(t) とすると，アダプティプアレー出力 y(t) は次式で与えられる.
y(t) = WHX 
x = (Xl (t) , X2(t) ， ・・・ ， xN(t)l








では，アレー出力の平均二乗誤差 le(k)12 を評価関数 J としてこれを最小化する規範をもっ.






Rxx = E[xxH] 






である . d は参照信号系列を表し，*は要素の複素共役を表す.また ， E[a] は a の期待値を表す.
式 (2.30) の最適な重み係数ベクトルを求めるには，逆行列計算を含む膨大な計算量を必要とす
る為，実際には計算量の少ない逐次更新型の適応アルゴリズムが適用されることが多い.
例えば， MMSE制御の代表的なアルゴリズムで，最急降下法 (Gradient 法)に基づいて逐次ウエ
イトの計算を行う LMS (Least Mean Square)[56] がある. LMS アルゴリズムでは，事前知識として
希望信号のレプリカを必要とし，制御の評価関数として参照信号に対するアレー出力の誤差 e(k)
を用いる.誤差信号は次式で与えられる.
e(k) = d(k) -y(k) (2.33) 
ただし ， d(k) は既知の参照信号列である.
MMSE制御では，この誤差信号の 2乗平均値 E[le(k)12 ] を評価関数として，これを最小にするよ
うに各アンテナ素子のウェイトを更新していく. LMS では，期待値の部分を受信信号の瞬時値で
代用して，以下の更新式が得られる.
w(k+ 1) = w(k) + μx(k)ε*(k) (2.34) 
ここで， μ はステップ定数と呼ばれ，ウェイトの収束性に影響を与えるパラメータである.また，
デジタル信号処理によるアダプティプアレーでは，サンプリング後のデジタル信号を用いて演算















Jpq = E[IIYIP - σFlq] (2.35) 
σ は所望信号の包絡線値である.また ， p， q は正の整数で通常 1 または 2 の値をとるが，収
束点の安定性から q=2 をとることが多い.この評価関数を最小化するようにウェイトを更
新，決定する.よって，ウェイト更新式は以下のようになる.
• N-LMS (Normalized LMS) 
W(k + 1) = W(k) ー μど(k)X(k)
ε = Y ーの/lyl (J12の場合)








• RLS (Recursive Least Squares) 
前記の各アルゴリズムはすべて最急降下法に基づいているが，最急降下法は入射波の到来
角が接近していたり，各到来波の電力比が大きい場合，収束が極端に遅くなるという欠点が
ある. これを相関行列の固有値分散問題と呼ぶが，この解決策として RLS がある.
RLS は最適解を求める式 (2.30) の逆行列演算を簡単化するために，補助定理を用いて再帰
的に逆行列演算を行うように展開した手法である.更新式は LMS の更新式と類似の形式で




• SMI (Sample Matrix Inverse) 
上述したアルゴリズムはすべて最適解を近似的に逐次更新によって求める方法で、あったが，
近年の計算機能力の進歩により，デジタル信号処理において，最適解を直接計算することが
可能になってきた. SMI は，有限サンフ。ルを用いて式 (2.30) の相関行列の逆行列とベクトル
の積を求める方法である.このとき期待値計算はサンプル平均となる.
上記各アルゴリズムの概要を表 2.2 に示す.演算量は 1 更新あたりの複素乗算の回数で定義し
ており ， n はアンテナ素子数を表す.一般にアンテナ素子数が増えると以下の順で処理量が大きく
なる
CMA, LMS < N-LMS く RLS < SMI 
また処理量とは逆に，最適ウェイトが求まるまでの収束速度は以下の順になる.




アルゴリズム CMA L恥1S N-LMS 
特徴 定包絡線信号用 任意波形で適用可 ステップ定数可変LMS
最適化手法 最急降下法 最急降下法 最急降下法
参照信号 不要 必要，long 必要，middle
計算過程 Wk+l = Wk 一 μXkピ Wk+l = Wk + μXke* Wk+l = Wk + μXke* 
ε =y ーの/Iyl e=d-y e=d-y 
適切な μ の選択必要 適切な μ の選択必要 μ_ 1 一夜kl12
σ:包絡線レベル d:参照信号波形
計算方法 サンフ。ル毎に逐次処理
演算量 少 少 少
(乗算回数) n+2 n+l 2n + 1 
収束速度 ×遅い ×遅い ム
干渉抑圧度 ム 。 。
干渉波電力大のとき×
固有値分散問題 ﾗ ﾗ ﾗ 
DOA近接時収束遅
アルゴリズム RLS SMI 
特徴 カルマンフィルタ 最適解計算
最適化手法 再帰的最小 2乗法 直接解法
参照信号 必要，short 必要，short
計算過程 Wk+l = Wk + Kke* Wopt = R-;;rλd 
e=d-y Rxx = E[XXH] 
K 主k ー P>刊 l Xk
-X~Pk-1Xk+λ rxd = E[Xd*] 
Pk = ;t{Pk-1 -KkXf Pk-d 
Po = δI(δ: 正定数)
λ: 忘却係数 (0 く λ< 1) 
計算方法 サンフ。ル毎に逐次処理 一回の処理
演算量 中 大









となる [56]ー [58]. ここでは高分解能DOA推定アルゴリズムとして知られている MUSIC と ESPRIT
について説明する.
表 2.3: MUSIC と ESPRIT の比較
MUSIC ESPRIT 
基本原理 ヌル走査 干渉計(回転不変)
アレー形状 任意 リニアアレーまたは 2 つの同形任意アレー
主な計算 固有値分解+方向サーチ 3 度の固有値分解
」
MUSIC (盟豆ltiple 笠gnal Çlassification) 法 [59] は 1979 年にR. O. Schmidt により提案され，信号
部分空間と雑音部分空間の直交性を利用して倒的)を求め，
K 
~ len H a(O)12 = 0 (2.39) 
となる α(θ) を探す(方向サーチ)アルゴリズムである.このとき， MUSIC スペクトラムは L個の
ピークを持ち，そのピークが示す角度が所望の DOAθ となる.
一方， ESPRIT (gstimation of ~igna1 Earameters via _Rotational !nv紅iance Iechniques)[60] は 1986
年に Stanford 大のR. Roy により提案されたアルゴリズムであり，回転不変式 (rotationalinvariance) 
を用いて，アレー全体の平行移動によって生じる各波の位相回転 φ を求める.
hA = JIAφ (2.40) 
ここで， J1 は A の 1 ~ (K -1) 行目までの各要素を抽出する (K-1) xK行列， h は A の 2~K行
固までの各要素を抽出する (K-1) x K行列である.
l φ = diag [ exp (jf?1 ), exp(f仇)，・・・ ， exp(jfþL) ] 
1 f? = 2~d ゆi -, sinOi 




アンテナ素子数Kのアレーアンテナでの受信信号Xの相関行列を S とする.s の固有値を {λ1 ， • .,ÀK }, 
それに対応する固有ベクトルを {ebe2， • ・ ，eK} ， んさんミ・・・ミ λL> λL+l = ・・・ =λK= σ2 とすると
き， σ2 より大きな固有値 (λ1 ，. .，ÀL) に対応する固有ベクトル {e1 ，e2 ， ・ .，eû が張る空間を信号部分





• • • 
#1 
• • • 





アンテナの受信信号ベクトル X(t)= [X1 (t) , X2(t) ,' . " XK(t)] は図 2.13 より次式で表される.
ここで，
X(t) = AF(t) + N(t) 
F(t) = [F1(t) ， F2(t) ， ・・・ ， FL(t)f 
A = [ a(Ð1), a(θ'2) ，'" ， a(θIL) ] :方向行列 (KxL 行列)
I • fπd . n 1 f .2π(K -1)d n ?f a(ﾐi) = I 1,exp ~ r':-sin 的ト・・・ ， exp~j-"\~~ ， ~/- sin 伐~ I :方向ベクトルI ' ~ Iλl' , ﾅ IλI I 
N(の= [ n1(t) , n2(t)γ ・・ ， nK(t)f :内部雑音ベクトル.
(2.42) 
ただし ， Fi(t)， θi はそれぞれ第 i波の複素振幅と DOA， d はアレー素子間隔， λ は波長とする.ま
た ， nj(t) は第 j素子における内部雑音で，平均 0，分散(雑音電力)σ2 である.
MUSIC 
1.受信信号X(のの自己相関行列 S を計算する.
S = E[X(t)XH(t)] = APAH + σ2S。 (2.43) 
2. Se = λSoe の固有値問題を解く.
28 
固有値 λ1 ;:::λ2 ど・・と λL> λL+1 = ・・・ =λK= σ2 が得られ， σ2 より大きい屈有値の数=到来
波数 L.
2.4. スマートアンテナ






P = (AHS Ü 1A)一lAHS Ü 1 (S -(T2S0)SÜ1A(AHSÜ1A)ー1
ESPRIT 
1. MUSIC の1. ~ 2. と同じ計算を行う.
2. 回転不変式 ]zA= J1Aφ ・・・ (A) の φ を求める.
(a) Es = S O[el , e2,"', eL] = AT を (A) 式に代入した式
]zEs = J1Es喧 ・・・ (B)
の V を求める.なお，行列 Jl ，]z は次式の (K-1) x K行列で表される.
1 0 o 0 
。 。 。
lt = 
。 。 1 0 




(b)φ =T、PT-1 の国有値問題を解く.このとき φ = diag [t/f l , t/f2,"', t/fL] で表せる.
3.φ の対角成分を用いて， DOA fJi を求める.
的= sin-1L Æ一時(ψi)}
2πd 
4.S の固有値 λ1 ~λL を用いて， P の対角成分より，各到来波の電力を得る.
P = T[As -~h]TH 



































レー [4， 56] は，所望波の到来方向にビームを向け，かっ同一チャネル干渉 (CCI) の到来方向にヌ
ルパターンを形成し抑圧するため，システム容量の増大をターゲットとした基地局用適応信号処




干渉 (ISI) によって致命的な波形ひずみが生じる問題，及び (2) リアルタイムでの制御のために信
号処理演算を更に高速化しなければならない問題を解決する必要がある.
このうち (1) の問題に関しては， ISI は送信電力を増大させても軽減させることができないが，
アダプティプアレーの指向性制御機能により ISI を抑圧することができる [64]. しかし，遅延波成
分のエネルギーの有効利用や，所望波と同一方向から到来する CCI や ISI の抑圧には，空間領域
の信号処理だけでは十分ではなし時間領域をも含めた適応信号処理(時空間等化処理)が不可欠
である [65 ， 66]，時空間等化処理として，例えはアダプティプアレーと MLSE等化器 (Maximum
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Like1ihood Sequence Estimation) の組合せ [67]-[70] や，アダプティプアレーとパスダイパーシチの



















図 3.1 に提案方式の構成を示す.提案方式では， N個の各アンテナ素子に指向性アンテナを用い
るが，図 3.1 では N=8 の場合を示す.隣接アンテナ素子の指向性が互いにある程度重複するよう
に，半値幅の広いビームのものを採用する.




る.提案方式では，アクセス方式として TDMA を前提としており， 1 パーストはプリアンプル部
とデータ部から構成される.プリアンプル部には遅延フ。ロファイル作成用の参照シンボルが挿入
されており，これらはアダプティプアレー及び、パスダイパーシチのウェイト制御にも用いられる.
次に，アンテナ選択部において，各アンテナ素子の遅延プロファイルを比較し，遅延時間 T= Tl 
の直接波に着目して，受信電力の大きい指向性アンテナを K個選択する.同様にして， T = Ti(i = 
2， 3，.一 ， L) の遅延波に対してそれぞれ指向性アンテナを K個選択する.これによって計算の必要










ボル遅延波を観測し (L= 3)，その値から判断して，各遅延時間の到来波で電力の大きいものを 8
アンテナ素子中 3 素子だけ選択しアダプティプアレー入力とする.この例では，直接波に対して，















抑圧するように動作する.時刻 k における j番目のアンテナ素子の受信信号を Xj(k) ， 複素ウェイ
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ー. Direct path 
=主>CCI
th= 2T / 
1?
臨時~ 1 symbol delayed path 
E今 2 symbol delayed path 
図 3.2: 各到来波配置と遅延プロファイルの様子
トを wij(k) とすると ， i 番目のパスに対するアダプティブアレー出力 Yi(k) は次式で与えられる.
Yi(k) = WH (k)X(め
X(k) = (Xl (k), x2(k) ， ・・ . ,xK(k)l 





提案方式では，最急降下法に基づいて逐次ウェイトの計算を行う LMS を用いた. LMS アルゴ
リズムでは，事前知識として希望信号のレプリカを必要とし，制御の評価関数として参照信号に
対するアレー出力の誤差 ε(k) を用いる.誤差信号は次式で与えられる.
ε(k) = d(k) -Yi(k) (3.4) 
ただし ， d(k) は既知の参照信号列である.




W(k + 1) = W(k) + μs*(k)X(k) (3.5) 
ここで， μ はステップ定数と呼ばれ，ウェイトの収束性に影響を与えるパラメータである.また，
*は複素共役を表す.
ここで，アダプティプアレーの計算量は，四則演算 l 回につき計算量が 1 増えるとすると，式
(3.5) より ， (4N + 1)M と表せる.ただし ， N はアンテナ素子数， M はアダプティプアレーのウェイ
ト更新に用いるサンフ。ル数で、ある.また提案方式では，従来方式に比べて，アンテナ素子の選択が
別途必要であるが，整列アルゴリズムを用いて各アンテナ素子の受信電力値を大きい順に選択す
る場合を考えると，最悪値で N(N -1)/2 回の大小比較計算が必要となる.ゆえに一つのパスにお
けるアダプティブアレー処理部の計算量は， 8 素子の無指向性アンテナ素子を用いたアダプティブ
アレーとパスダイパーシチの結合方式(以降これを 8 素子無指向性アレ一方式と呼ぶ)で 33M 回，
4 素子選択の提案方式では最悪 (l7M+ 28) 固となる.通常，ウェイト更新に必要なサンフ。ル数M
は 50 ~ 200 程度であるので， 4 素子選択の提案方式は 8 素子無指向性アレ一方式に比べて，およ
そ半分の計算量ですむ.
検波後の遅延プロファイル推定によって，各遅延波の遅延時間 Ti(i= 1 ， 2，.一 ， L) を求め，それに
対応する時間シフトを各アダプティブアレー出力に施した後，重み付け合成を行う.各遅延波に
対するアダプティプアレー出力を Yi(t) としたとき，パスダイパーシチ合成出力 z(t) は次式で与え
られる.
L 
z(t) = .2:WpiYi(t -D + Ti) (3.6) 
D は各パスの出力を時間補正するための適当な遅延時間である . Wpi はダイパーシチ合成方法によっ
て異なる係数で，最大強度をもっパスの Wpi を 1 としてそれ以外のパスで Wpi= 0 とした場合は選択





力に対して，最小 2 乗法による重み合成 (LSC: Least Square Combining) を行うことによって，ア
ダプティプアレーで指向性分離できなかった遅延波成分を抑圧する方式を採用する.
LSC パスダイパーシチで、は， LMS アルゴリズムに基づ、いて，参照信号または検波波形の理想、値
からの誤差が最小になるようにパスウェイトを求める.したがって，パスウェイトの更新式及び
ダイパーシチ出力は以下のようになる.
Wp(k + 1) = Wp(k) + μpe;(k)Y(k) (3.7) 
z(k) = Wp H (k)Y(k) (3.8) 
ezCk) = d(め -z(k) (3.9) 
Y(k) = (苅 (k) ，免(k) ， ・・. ，)な(めl (3.10) 
Wp(k) = (Wpl (k) , wp2(k)， ・・・ ，wpL(k))T (3.11) 
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AA 制御法 LMSμ= 0.02 
PD合成法 LSCμp = 0.02 
ただし ， Yi(k) は時間補正された後のアダプティプアレー出力， J1p はステップ定数である.また参
照信号 d(k) は，空間ウェイトを決定するときに用いたものと同一である.
この場合， 2乗誤差成分は雑音成分及びアダプティブアレーで抑圧できなかった干渉成分の電力







アレー構成は図 3.2 と同じとし， 隣り合うアンテナ素子聞の距離は半波長，各アンテナ素子の
水平方向のアンテナ利得及び指向性(電界強度)は次式で与えられる.
I Go cosn ゆ -900 くゆく 900G(ゆ)= ~ ~噌
I U omerwlse 
(3.12) 
ただし，ゅは指向性アンテナの正面方向に対してなす水平面角 ， n は適当な正数である.また垂直
面内でも同じ指向性をもっと仮定する.ここで，係数 Go はアンテナ素子の指向性利得であり，解
析的に次式のように求められる [76].
Go = -V2(2n寸7 (3.13) 








。。 θl θ2 
モデル A 。o(static) 500 (static ) -1600 (static ) 
モデル B 。。 500 -1600 
モデル C 。。 。。 -1600 
モデルD 。。 atrandom 1200 
」ー
伝搬路モデ、ルとして，次の 4状態を仮定しシミュレーションを行った.各モデ、ルの到来方向 (DOA:
Direction Of Arrival) を表 3.2 に示す.
各モデ、ルでは，直接波及び 2波の遅延波がそれぞれ遅延時間 T= 0， T， 2T に等しい平均電力で到












は 1 シンボルごとに 1 回行っており，その初期値はすべて 0 とした.ここでは， LMS によるウェ
イトが十分に収束するようにプリアンプルを長めに設定しているため，フレーム効率が悪くなっ
ているが，収束性の速い RLS アルゴリズム等 [4] を適用することによりこの点は解決できる.ま
た，提案方式のアダプティプアレーに関するパラメータは，後述の諸特性より ， K=4， μ= 0.02 
を採用した.
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図 3.4， 3.5 にそれぞれモデル A における 8 素子無指向性アダプティプアレー，提案方式アダプ
ティプアレーを用いたときの各遅延時間に対する指向性パターンを示す.縦軸は，各ノ号スごとに
最大受信電力を得る方向のアンテナ利得で規格化した値である.評価基準の S/N としては，無指
向性アンテナ l 素子当りの平均 Eb/NO (lピット当りの信号エネルギー対雑音電力密度比)を用い，
Eb/NO=8 dB とした.
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静特性条件下における提案方式の BER特性を図 3_6 に示す.ただしパスダイパーシチを適用し
ない場合 (w/oPD) は， 0。方向から到来する直接波に対してのみアダプティプアレー処理を行うも
のとし，パスダイパーシチを適用した場合は，最小 2乗合成 (LSC)と等利得合成 (EGC)による結
果を示す.また 8 素子無指向性アレーの特性も示す.
図 3_6 より，各到来波がすべて等電力で入射するため， LSC を適用しても EGC を適用しても
T = T， 2T の遅延波を最大比合成することによって，約 5dB のパスダイパーシチ効果が現れている
のが確認できる.また提案方式は 8 素子無指向性アレ一方式に比べて，約 2dBの利得改善がみら
れる.
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図 3.8: 2 波が同一方向から到来するときの指向性パターン
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図 3止 2波が同一方向から到来するときの BER特性
フエージング下の特性
表 3.2 のモデル B に示すように，独立な準静的レイリーフェージングを受けている 3 波がそれ
ぞれ異なる方向から到来する場合を検討する.
図 3.7 にフェージング環境下における提案方式の BER特性を示す.従来のアダプティプアレー
(w/o PD) では ， lT 遅延波， 2T 遅延波をそれぞれ抑圧するため，フェージング下の 1 プランチダ
イパーシチと同様， BER特性は平均 Eb/NO に反比例している.パスダイパーシチを適用すると，










而S比詞 LSC / 
(μp= 0.02) 
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図 3.10: 1 波の到来方向がランダムに変動するときの BER特性
2波が同一方向から到来する場合の特性
表 3.2 のモデル C に示すように，それぞれ独立な準静的レイリーフェージングを受けている 3 波
のうち 2 波が同一方向から到来する場合を検討する.
図 3.8 に提案方式アダプティプアレーを用いたときの各遅延時間に対する指向性ノ号ターンを示
す.平均 Eb/NO=20 dB とした.図の合成ノ号ターンより，アダプティプアレーによる空間処理だけ
では，直接波と 1T 遅延波が分離できないことがわかる.このとき，アダプティプアレー出力信号
は ISI により波形ひずみが生じ， BER が劣化する.
図 3.9 に準静的フェージング環境下において 2 波が同一方向から到来する場合の BER特性を示







全としているため， 2波の到来角が 22.50 以内に近接している場合に受信強度の強い素子の順番が
一致する.
パスダイパーシチを適用しない場合 (w/o PD), BER = 2 X 10- 1 付近で軽減困難誤りが存在する
が， EGC によって BER のフロアを 2 けた以上改善できる.また LSC を適用することによって，
EGC における BER のフロアも更に 1 けた以上改善できる.また EGC+SC では，直接波と 1T 遅
延波が同一方向から入射するため，どちらのパスに対するアンテナ素子選択も同一であり，その
結果 2T アダプティブアレー出力のみを選択 (SC)することによって， BER の劣化を防いで、いると
考えられる.そのため， BER特性は図 3.7 の w/oPD の場合と同様に，平均 Eb/NO に反比例してい
ることが確認できる.
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図 3.12: 選択素子数特性
1 波の到来方向が変動する場合の特性
表 3.2 のモデル D に示すように， lT 遅延波の DOAθl がパーストごとにランダムに変化する場
合を検討する.
図 3.10 に 3 波フェージング環境下において θl がランダムに変動するときの平均 BER特性を示
す.ただし θ1 のランダム試行回数は 10000 固とした. EGC では， lT 遅延波が直接波または 2T遅
延波と近接した方向から到来する場合，それらを空間的に分離できずアダプティプアレー出力に








テッフ。定数μ をパラメータとしたときの BER特性を図 3.11 に示す.伝搬路モデ、ルは表 3.2 のモデ











アンテナ素子選択数をパラメータとしたときの BER特性を図 3.12 に示す.伝搬路モデ、ルは表









る.図 3.12 より， 3 波モデルで、は選択するアンテナの素子数は 4 が適当であると考えられる.
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周波数を用いる TDD(TimeDivision Duplex) 通信システムでは，伝搬路特性の可逆性を利用して受
信ウェイトと同じ送信ウェイトを採用する方法 [77， 78] が有効であるが，送受信で異なる周波数
を用いる FDD通信システムでは，その送受信周波数差のために受信ウェイトは必ずしも所望の送
信ビームパターンを形成しない [79]. 例えば， NTT ドコモの提案する W-CDMA(Wideband Code 




例えば，送受で共用できるパラメータである到来方向 (DOA，Direction Of Arrival) に基づくビーム












一般に，平均受信 SIR を最大にする重みベクトル w。は，
Rxx -lp 
WO = pHRxx -lp (3.14) 
で与えられる [92]. ここで， Rxxは受信信号のスナップショットベクトル Xk の相関行列を表し ， P
は送受間で既知な信号系列(参照信号) dk と Xk との相関ベクトルを表す.すなわち，
Rxx = E[XkXk H] 
p = E[XkdZ] 






































その後， φ の範囲内で受信電力の大きい 2 アンテナ素子によるヌルパターン走査を行うことによ
















図 3.2 では，直接波を受信しているアンテナ素子は，アンテナ#1 ， #2, #8 だけであり，それぞ




(ゆ =0。とし，右目りに正の角度をとるものとする)から到来していると考えられ， φ= ー 11.25'"
1 1.25 0 (22.50 のビーム幅)と推定できる.同様にして， 1 シンボル遅延波に対しては φ= 45"'67.50 , 
2 シンボル遅延波に対しては φ= 123.75"'146.250 と推定できる.
DOA角度範囲の推定値についてどこまで狭く見積もれるかは遅延プロファイル中の受信電力推
定値の信頼性に依存する.雑音の影響等が無視できれば，所望波を受信したときの各アンテナ素子
の受信電力値の差を求めればおおよその角度範囲 φ を絞り込むことができる 上記方法では受信電
力が最大のアンテナ素子から順に 2個選択する場合は φ= 450 , 3 個まで選択する場合は φ= 22.50 
となる.
ヌルパターン走差による DOA推定









受信信号に，指向角度に基づく重み付けをしたときの出力で定義される.図 3. 14(a) に示すように，
このヌルパターンを用いて既に推定された角度範囲 φ 内で角度掃引を行う.実際の掃引は離散的
に行われるため，ヌルパターンによる角度走査出力は図 3. 14(b) のような線スペクトルになり，こ
の走査出力振幅が最小となる角度が所望の DOAtþo として検出できる.














ここで，ヌルパターン走査の際は 2 素子リニアアレーとみなして計算している.なお， Xl , X2 は
#1 および#2 での受信信号， d はアンテナ素子間隔， λ は波長， ψ は着目する 2 素子リニアアレー
のボアサイト方向と 8 素子円形アレーの O。方向とのオフセットを表す.この例では， ψ= 22.50 と
なる.また ， Gl(φ)， G2(tþ) はアンテナ素子指向性を表しており次式で与えられる.
( v6 cos t? ーπ/2 くゆく π/2
Gl(ゆ)= ~ ~守
I U otnerwlse 
(3.20) 






図 3.14: ヌルパターン走差による DOA推定
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素子間距離が半波長の 8素子円形アレー配置とし，素子指向性は半値幅 900 のコサインビームを用
いた.選択素子数は 4 とし，送受信はルートロールオフ整形された QPSKj同期検波を行い，その
ロールオフ係数は α=0.5 のルートロールオフフィルタとした.また，オーバーサンプリング数は 5
とした.遅延プロファイル推定器は，シンボル単位のスライデイング相関によって構成した.相
関は受信側でも既知のトレーニング系列を用いて行い， トレーニング系列として系列長 1= 63(段
数 6) の PN 系列を採用した.積分区間は PN符号の 1 周期分とした. i 番目のアンテナ素子におけ
る電力遅延プロファイルは次式で、与えられる.
















デイング相関による相関出力値，横軸はアンテナ素子番号を示す. 3 波が到来し，各到来波の DOA
は直接波が 00 ， 1 シンボル遅延波が 500 ， 2 シンボル遅延波が 1300 とした.図中の DOA= [i, j， 灯
は ， i , j , k がそれぞれ直接波， 1 シンボル遅延波， 2 シンボル遅延波の DOA(単位は。)を表す.ま
た， CNR(搬送波電力対雑音電力比)は無限大とした.実線が直接波の電力値，一点鎖線が 1 シン
ボル遅延波の電力値，点、線が 2 シンボル遅延波の電力値を表す. #1 , #2, #4 のアンテナ素子の最
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図 3.17， 3.18 は CNR を 10 dB としたときの特性である.直接波， 1 シンボル遅延波， 2 シンボ
ル遅延波の DOA はそれぞれ 00 ， 200 , -20。とした.ただし PN系列長は，図 3.17 が 15，図 3.18
が 63 とした.図 3.16 と比較すると， CNRが悪くなっても推定電力値のアンテナ素子毎の傾向は
変化しないが， PN系列の段数が小さくなると推定誤差が大きくなるのがわかる.これは，スライ
ディング相関を行う際に， PN系列の段数が大きい場合， 1 周期分の畳み込み積分によって S/N を
かせぐことができるため， CNRが小さくても遅延プロファイルの推定に影響を与えないものと考
えられる.例えば，図 3.17 では，単純に相関出力の大小だけで到来方向範囲を推定すると， 1 シ











図 3.19， 3.20 に遅延時間を変化させたときの遅延プロファイル推定結果を示す. CNR= ∞で，




に図 3.20 では， 1 シンボル遅延時の相関結果に比べて遅延波のエネルギーが減る分，遅延波の推
定電力値が小さくなる.しかし，本DOA推定方法は，着目する到来波の各アンテナ素子毎の相対
電力が重要なので， 4/5T 程度の遅延ならば遅延時間による影響はほとんどないと考えられる.ま
た，遅延波の DOA が直接波の DOA と離れていれば，後段で行われる指向性制御によって影響を
抑えることができる.
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図 3.21: DOA範囲の推定結果(1)
図 3.22: DOA範囲の推定結果 (2)
DOA推定結果
先に示した遅延プロファイルの結果より，まずDOA範囲を推定する.図 3.21 "'3.25 に直接波の
DOA をゆ0= -450 ~ 450 まで変化させたときの DOA粗推定の結果を示す.図中の実線および一点
鎖線はそれぞれ推定した DOA範囲 φ の上限と下限を表す. 3 波が到来し，直接波， 1 シンボル遅
延波， 2 シンボル遅延波がそれぞれ 00 ， 200 , -20。から到来とし， PN系列長は 63 とした.
図 3.21 は， CNR を無限大とした場合の結果である.破線が実際の DOAcþo を表し，この破線が
推定した DOA範囲 φ の実線と一点鎖線の間に入っていれば推定が正しいことを示す.この場合，
DOA範囲は正しく推定されているのがわかる.
図 3.22 では， CNR がlOdB と図 3.21 に比べて悪くなっているため遅延プロファイルの推定誤り





図 3.23: DOA範囲の推定結果 (3)
図 3.24: DOA範囲の推定結果 (4)
図 3.23"'-'3.25 に， 200 方向から到来する 1 シンボル遅延波の遅延時間をそれぞれ 2/5T ， 3/5T, 





図 3.26 にヌルパターン走査結果を示す. 1 シンボル遅延波， 2 シンボル遅延波の DOA はそれぞ
れ 200 ， -200 とし，直接波の DOA を -450 "'-'450 と変化させた.また CNR= ∞である.グラフの
縦軸は，ヌルパターン走査出力 IE(ゆ)1 の逆数を対数表示したものであり，これによりピークを得る
角度が求める DOA である.
図 3.27， 3.28 に DOA推定結果を示す.直接波と等電力の遅延波が +200 ， -200 方向に存在し，
CNR はそれぞれ 20dB ， 10dB とした. 1 つの DOAcþo に対して 10 回試行を行っている. DOA の推
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図 3.25: DOA範囲の推定結果 (5)
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図 3.26: ヌルパターン走査結果
定誤差の標準偏差 σ は次式で与えられる.
σ= 古 2(Oest(め -tPO)2 (3.23) 
ただし ， M は試行回数，ゆest(k) は k 回目の試行時の DOA推定値である.式 (3.23) より， DOA の推
定誤差は，それぞれ1.030 ， 3.1 0 となり，高い推定精度が得られることがわかる.また， CNR=30dB 
のときの推定精度は 0.380 となる.
また ， 8 素子円形アレーを用いた場合の演算量について MUSIC 法と比較したものを表 3.3に示
す.四則演算について示し，ヌル走査の際に角度毎に必要な計算量と，それ以外のもの(例えば，
遅延プロファイル測定や相関行列計算など)と分けて表示した.N はアンテナ素子数， L は到来波
数， M はスナップショット数， P は PN長であり，加算平均化によって SjN を稼ぐという点では，
M と P は同程度の量となる.ピークまたはヌル走査は 10 間隔で行うものとした.なお， MUSIC 




















































































































図 3.27: DOA推定結果 (1)
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図 3.28: DOA推定結果 (2)
法の演算回数を示す.演算回数は乗算，加算，除算回数の総和と定義し，スナップショット数およ
び到来波数をパラメータとした.例えば， N=8 , L=l , M=P=63 のとき，提案方式は MUSIC 法の
1/35 にまで演算量を低減でき，到来波数が 3 の場合でも演算量を 1/12 に低減できる.特に固有値
計算を必要としない点で提案方式は有効で、ある.なお，比較対象としている MUSIC 法は第 2.4.4
節で示した計算過程を経て到来方向を推定する.
また，本提案方法では， φ とゆを推定する計算には計算量と推定精度のトレードオフが存在す
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図 3.30 にゆ0=500 のときの送信ビームパターンを示す.実線は選択したアンテナ素子に対して
遅延プロファイルの電力推定値に比例した励振振幅を与えた場合，破線は等励振振幅を与えた場























-遅延プロファイルの推定精度は各遅延波の DOA に依存しないが， CNRが低い場合や PN 系
列長が短い場合，遅延プロファイルの推定誤差が大きくなる.
・遅延時間が 1 シンボル長より短くなるにつれて推定誤差が大きくなるが，各アンテナ素子毎
の相対電力を比較して DOA推定をするため，遅延時間が 4/5T 以上ならばほとんど影響は
ない.また，遅延波の DOA が所望波の DOA と離れていれば，後段で行われる指向性制御
によって影響を抑えることができる.
・提案する DOA 推定方式は，例えば，アンテナ数 8，到来波数 1，スナップショット数 63 の
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とき， MUSIC法に比べて演算量を 1/35 に低減できる.また，到来波数が 3 の場合でも演算
量を 1/12 に低減できる.

















1998 年に電気通信技術審議会は，公衆用 PHS の高度利用促進策として， PHS 基地局にアダプ
ティプアレーを用いることを推奨しており [93]，各事業者は周波数有効利用および、カバーエリアの
拡大を図る技術として導入を検討してきた.その結果， 1998 年から， DDI ポケット(現WILLCOM)
が，アダプティプアレーを用いた PHS 基地局を実用化している [94]-[97]. 一方，特に海外におけ
るポイントツーポイントのサービスとして，ワイヤレス・ローカル・ループ何TLL) と呼ばれる加















変復調方式 差動符号化 π/4 シフト QPSK(遅延検波)
ピットレート 384 kbit/s 
送受信フィルタ ルートロールオフフィルタ(ロールオフ率 α= 0.5) 
PHS フォーマット 収束十分条件
パースト構成 参照シンボル 12 シンボル 180 シンボル
情報シンボル 90 シンボル 180 シンボル
アンテナモデル 4素子の無指向性アンテナを正方形アレー配置
隣接アンテナ素子間隔 d=0.5λ， 2/! (等間隔， λ は波長を表す)
AA アルゴリズム CMA， LMS(共にウェイトの更新はシンボル毎に行う)
伝搬路モデル 静特性(フェージングなし)




行う.シミュレーション諸元を表 4.1 に示す.適応アルゴリズムとしては，第 2.4.3 節に示したよ
うに比較的処理量の少ない逐次更新型の LMS と CMA を採用し，比較検討を行う.
シミュレーションにおける信号のフローについて説明する.計算機シミュレーションは等価低域
系で行われ，まず，送信 PN ピット系列 (9 段の M系列)から差動符号化 π/4 シフト QPSK のベー
スパンド信号を作成し，ルートロールオフフィルタ (α= 0.5) を通す.その後，到来方向と各アン
テナ素子の配置で決まる位相シフトが加味されて受信される.ただし，各到来波の初期位相はフ
レーム毎にランダムな値をとるように設定した.各アンテナ素子の受信信号は，復調部において，




ンボル毎に更新式を計算し，その初期値はすべて 0 とした. PHS のフレーム構成を図 4.1 に示す.
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R: ramp symbol W: unique word 
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PR: preamble G: guard time 
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伝搬路モデ、ルとして，所望波のみが到来し (θ= 00 )，その受信レベル変動はガウス雑音のみに依
存する環境を仮定する.図 4.3 に，静特性条件下における LMS アダプティプアレーを用いたとき
のピット誤り率 (BER: Bit Error Rate) 特性を示す.
評価基準の SjN としては，無指向性アンテナ 1 素子あたりの平均 Eb/NO (1 ビットあたりの信号
エネルギー対雑音電力密度比)を用いた.アダプティプアレーを適用しない無指向性アンテナ 1 素
子による遅延検波 π/4 シフト QPSK の理論値を一点鎖線で示し，そのシミュレーション値を (0)





一一γ' ? ?? (4.1) 
ただし， γ は Eb/NO である.
アダプティプアレーを用いた場合，単プランチ π/4-DQPSK に比べて 6dB の利得が得られた.こ
のことは，静特性条件下においては，各アンテナ素子からの入力に含まれる信号成分が同相となる
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図 4.3: 1 波静特性条件下における LMS アダプティプアレーの BER特性
2波静特性




る. TDMA スロットにおけるパースト構成は表 4.1 の収束十分条件を用いた.
CMA, LMS ともに逐次ウェイトを更新していくアルゴリズムであるが，その収束性を決定する
上でステップサイズ、定数μ は非常に重要なパラメータである.
図 4.4にステップサイズ定数μ を変化させたときの BER特性を示す.それぞれ所望波が 0。方
向，干渉波が 600 方向から到来すると仮定し ， D/U(所望波対干渉波電力比)は 3dB とした.また，
Eb/NO は 4dB とし，アンテナ素子間隔 d は半波長と 2波長の場合を示した.図 4.4より，アンテナ
素子間隔によって BER の相対値は変化するものの， CMA は μ=0.05， LMS は μ= 0.01 の値が最適
であることがわかる.本節では，以下，ステップサイズ定数としてこの値を用いる.また，初期
ウェイトは LMS の場合は全プランチを 0， CMA の場合は第 4.3.2 節の結果より， #1 のウェイトだ
けを 0.01 にして他をすべて 0 とした.
図 4.5 に，アダプティプアレーを用いたときの Eb/NO に対する BER特性を示す.図 4.5 より，ア
ダプティプアレーを用いない場合は，受信 S/N を大きくしても，干渉波のために BER=O.l でフロ
アが生じているが， CMA あるいは LMS アダプティプアレーを適用することによって干渉波を抑
圧でき，大幅な改善がみられる.原理的には，図 4.3 の 1 波静特性と同じ曲線を描く. CMA を用
いた場合， LMS に比べて約 1dB 劣化しているが，これは収束が完全ではないこと，用いた変調方
式 (π/4 シフト QPSK) が完全には定包絡線ではないためにサンフ。ル点においてジッタを含むこと等
が原因として考えられる.
図 4.6， 4.7 にそれぞれ Eb/NO = 4dB のときのアンテナパターンと収束特性を示す.図 4.6 より，
LMS, CMA ともに所望波方向に利得の高いビームが向き，干渉波方向に完全にヌルが向いている
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図 4.5: 2 波静特性条件下におけるアダプティプアレーの BER特性
ロープの数が増える代わりに，ビーム幅の狭い高利得のビームを形成できているのがわかる.図
4.7 では，変調方式が完全な定包絡線を保たないため， CMA は収束が遅くなっている.また，ア
ンテナ素子間隔を広げてもほぼ同じ収束特性が得られている. MSE収束値は LMS がCMA より約
1dB 小さくなっており， BER特性の差に寄与している.
次に干渉波の到来方向の依存度について検討する.
図 4.8 は所望波が0。方向から到来すると仮定したときに，干渉波との到来角度差。に対する BER
特性を示す. Eb/NO=2dB, D/U は 3dB である.適応アルゴリズムは LMS を適用し，アンテナ素子
間隔をパラメータとしている.図 4.8 より，アンテナ素子間隔を広げると，グレーティングロープ
の影響によって BER が劣化する角度が存在する (800 ，，-， 1000 ) が，逆にビームが細くなった分，角
度分解能が高くなり，結果として所望波と干渉波の到来角度差が小さいときでも BERが改善され
ている.θ を 00 "-'3600 の間で一様に変化させた場合の BER を (avarage) として図中に示す.その
結果，アンテナ素子間隔を広げた方が良好な特性が得られることがわかる.
図 4.9 に CMA と LMS を比較した場合の到来角度差特性を示す.アンテナ素子間隔は 2 波長の
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図 4后:指向性パターン








図 4.10 に干渉波の到来方向を 3600 内でランダムに変動させた場合の平均 BER特性を示す.実
際の伝搬環境ではこのような状況が頻繁に生じるため，平均的な動作を考察するという意味で重
要である.アダプティプアレーでは，干渉波が所望波とほぼ同じ方向から到来する場合は干渉波を
除去できず，せいぜい S/N の改善しかできないために，図 4.5 の単プランチ受信(図中の w/oAA)
と同様に BER 曲線にフロアが生じる.よって，到来方向が平均化されて一様に分布されると，図
4.10 のように単プランチ受信と最適干渉除去特性の聞の領域でフロアを生じる曲線となることが
容易に類推できる. CMA と LMS ではあまり特性に差はない.また，図 4.8 からも推測できると
おり，アンテナ素子間隔を広げた方が BERが改善されているのも確認できる.
第 4.3.1 節で述べたように CMAでは評価関数に含まれるパラメータを変えることができるので，
それによる特性変化を調べる.図 4.11 に CMA における評価関数 Jpq を変えたときの BER特性を
示す.所望波が 0。方向から到来し，干渉波がパースト毎にランダムな方向から到来した場合を仮
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かかわらず， J12 の場合はステップサイズ定数が 0.05， h2 の場合は 0.01 が最適であることがわか
る.また，この最適なステップサイズ定数を定めたとき， h2 より J12 の方がBER が良好であるた





各イタレーション毎に求めた SIR を表 4.2 に示す.所望波は 200 方向，干渉波は 550 方向から到
来すると仮定し ， D/U は 3dB ， Eb/NO は 10dB とした.初期ウェイトは#1 のアンテナのウェイト























step size parameterμ 
図 4.11: CMA における評価関数を変えたときの BER特性
は次のように表される.
ここで， SIR は，





と定義する.表中の平均 BER は 20 シンボルの更新が終了した直後の BER を 20 パーストで平均
したものである.この表からアンテナ素子間隔を 2波長とした場合， 20 イタレーション程度で十
分な SIR および BER が得られることがわかる.
イタレーション回数が増えるにつれて，所望波方向，干渉波方向にそれぞれビームとヌルが向
くように指向性パターンが変化し SIR が改善することがわかる.アンテナ素子間隔が半波長の場





表 4.2: ウェイト初期値による SIR の変化
アンテナ 山YVin イタレーション回数 平均 BER
素子間隔 1 回 5 回 20 回
-3.11 [dB] 19.16 [dB] -10.05 [dB] 4.98xlO-1 
0.5λ 0.1 -0.54 [dB] -3.37 [dB] 7.05 [dB] 1.66x10-1 
0.01 -0.21 [dB] -3.15 [dB] 7.3 [dB] 1.55x10-1 
1.98 [dB] 18.82 [dB] 26.98 [dB] 3.89xlO-3 
2λ 0.1 5.43 [dB] 18.51 [dB] 26.67 [dB] 2.74x10-4 
0.01 5.56 [dB] 18.4 [dB] 26.64 [dB] 2.74xlO-4 





図 4.12 は PHS フォーマット条件とし，所望波が 0。方向，干渉波が 60。方向から到来し ， D/U は
3dB, Eb/NO は 4dB とした.実線および破線はそれぞれLMS および CMA による結果を示す.
この図より， PHS フォーマットでは 12 シンボル(参照シンボル数に相当)毎にパーストの位相状






図 4.13，図 4.14 にそれぞれ CMA， LMS アダプティブアレーにおいて PHS フォーマット時に
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図 4.13: PHS フォーマットにおける CMA-AA の BER特性
10 
LMS D = 0 fdeg] 














図 4.14: PHS フォーマットにおける LMS-AA の BER特性
サンプリング点に関する検討
図 4.15 に CMA アダプティプアレーにおいてサンフ。ル点を変えたときの特性の変化を示す. 5倍
オーバーサンプリングしたシンボルの真ん中のサンブ。ル値を最適シンボルタイミング点としてア
ダプティブアレー処理を行った場合(図中の cunning) と最大振幅法 (MAM) を用いて最適シンボル





















図 4.16 にフェージング変動する直接波のみが到来する場合の BER特性を示す. PHS フォーマッ
トを適用し，最大ドップラ一周波数んをパラメータとして変化させたときのアダプティプアレー
(AA), 4 合成ダイパーシチ (div.)，単ブランチ受信の特性を示す.アダプティプアレーは CMA を









アレーは 1 パースト内は同じウェイトで重み付けを行う.そのため， fd=lOHz (んTs=2.6x lO-5 ) 程
度ではその差は現れていないが，ん=2000H叫んTs=5.2x lO-3 ) とフェージング周期が速くなるとア
ダプティプアレーの特性は大きく劣化しているのがわかる.
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図 4.16: 1 波レイリーフェージング下の BER特性
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前述の収束特性より， 1 パーストで収束していることが確認できる. 1 パーストの間に伝搬環境
の変化量がほとんど無視できれば劣化はないと考えられる.文献 [101] によると，送信ダイパーシ
チ制御の劣化量が無視できるのは最大ドップラ一周波数が 40Hz 程度と言われている.送信ダイ
パーシチ制御は PHS のフレーム構成である 2.5ms 前の受信スロットの伝搬環境をもとに制御を行
うが，逆にいうと最大ドップラ一周波数が40Hz程度であれば 2.5ms の聞ではほとんど伝搬環境が
変化しないと考えられる. 1 パーストは 2.5ms の 1/4 に相当するので，受信アダプティプ制御で劣
化がほとんどないドップラー周波数は 40Hz の 4 倍となり， 160Hz程度までは追従が可能と考えら
れる. 160Hz は端末局の移動速度に換算すると 90km舟となる.
図 4.18 に最大ドップラー周波数んに対する BER特性を示す.それぞれ 1 波レイリーフェージン
グ環境下において，単プランチ， 4合成ダイパーシチ，アダプティプアレーを適用したときの特性











図 4.18: 最大ドップラ一周波数に対する BER特性
表 4.3: CMA と LMS の特徴比較
項目 CMA LMS 










μ の値によって BER特性が変 CMA と同様. 2 波静特性の場
化.伝搬路環境によって最適値 合， μ= 0.01 が最適.
を決める必要あり.
評価関数 J12 → μ=0.05 
評価関数 122 → μ=0.01 






CMA と LMS のトレードオフ


















2. 下ch モードになった直後， BS-PS 間で上り下りの同期確立のために，同期ノ守一ストを送信し
合うが，このときのスロット構成はユーザ毎に異なるプリアンプルが 31 シンボル挿入されて
いるので，これを参照信号として利用することが可能で、ある.この間のスロットにおいて，安
定した出力を得ることができる LMS を用いるか，収束性に優れる RLS や SMI を用いる.通
話モードに入ると，各スロットの UW， PR はすべてのユーザ共通の系列が挿入されるため，参
照信号として利用できないため， CMA に変更してビームおよびヌルの追従を行う.
















D/U = 3dB 














ない区間だけ CMA を使う方式も提案されている [103].
シンボル同期















CMA, LMS 両方とも，遅延時間が非常に短い ISI が到来する場合，所望波との到来角度差が十
分あってもアンテナパターンは干渉抑圧パターンとはならない.図 4.19 に，遅延時間差のない信



























表 4.4に試作装置の仕様を示す.アレーアンテナは， 4素子の無指向性アンテナを 2波長間隔で
円形配置したものと， 8 素子の指向性アンテナを半波長間隠で円形配置したものの 2種類を用意し
た.上から見た図を図 4.2，図 4.21 に，外観の写真を図 4.22 に示す.特に指向性アンテナアレー
の場合，図 4.21 に示すように，上から見て正八角形の支台辺上に矩形のマイクロストリップ。パッ
チアンテナを配置した形状をとり， #2 と #3 の中線上を入射波の到来方向 θ=0。とした.各アン




























制御 ch.. .1 チャネル，通話 ch.. .3 チャネル
300mW(アンテナ端にて)
50 ピン D-sub コネクタ(入出力ボード側)，デジタル信
号インタフェース数・・・32
最両 4MBytejsec(handshake) 
DynaBook Satelite 305CDT, OS: Windows95 
通信ソフト WTERM をインストール済， 6 ピンモジュ
ラージャックで SIO に接続(基地局本体側)
16bit ISA カード
50 ピン D-sub コネクタ(メモリバッファ回路側)
PHS(周辺両速)パス (DSP ボード側)，最大 20MBytejsec
転送
約1.5A(5V) 
TI 製 TMS320C40 (浮動小数点演算， 60MFLOPS)
PHS(周辺両速)パス(入出力ボード側)
16bit ISA パス(出力用 PC 側)
約 2.5A(5V) 
EQUillM 5230D1 , OS: Windows95 
DSP制御のためのソフトがインストール済





本装置は，通話チャネル (T-ch) の 1TDMA プレーム分の信号に対して，適応信号処理を DSP にて
行う.通信方式は TDMAjTDD，変調方式は π/4 シフト DQPSK，復調方式には遅延検波を用いた.
なお，アダプテイプアレーの適応アルゴリズムとしてステッフ。定数μ=0.05 の LMS および CMA を
実装した.フレーム毎にスタートシンボル，プリアンプル，ユニークワードの計 12 シンボルの既
知信号を用いてウェイトの更新を行い，決定したウェイトを次のフレームのウェイト更新のため
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図 4.23: DSP による間引き処理
トアレイ等に比較して処理時間を要することから，適応信号処理の結果をリアルタイムに出力す
るようなことは行わないが，アンテナ性能の検証は十分に行えるものと考える.
また，同装置は制御用 PC に接続されており，ここから通信用ソフト WTERM を用いて，使用
チャネル周波数，送受信モード等の設定を行うことができる.さらに，ピット誤り率 (BER: Bit 
Error Rate) を測定する際，送信信号発生器とのフレーム同期をとるために， 8 ピンのモジュラー
ジャック， BNC ケープルを介してパーストトリガ(制御信号)を送ることができる.
PC から DSP には割り込み処理によって逐次データの読み出しが可能であり，入力信号の時系
列やウェイト，誤差の更新される様子等をモニタすることができる.また， DSP へは MATLAB 言




無線部で測定された RSSI(4 素子平均値)によって校正され，位相は AよD後の時間波形を素子聞で
比較することによって校正される.
図 4.24 に DSP における信号処理のブロック図を示す.
RSSI stream 
図 4.24: DSP における信号処理フロー
DSP に入力される信号系列は， 5 倍オーバーサンプリングされた各素子の受信信号が I-ch， Q-ch 
交互に 1200 サンプρル並び，それに後続して 120 シンボル分の RSSI データが並ぶフォーマットに
なっている.そのため，まず，町Q データと RSSI データを分離する処理が行われる.
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試作装置による実験的検討




ろとしてシンボルタイミングを決定する MAM(MaximumAmp1itude Method) 法 [46] を使用した.
アダプティブアレー処理部の入力は， AfD 変換後のI/Q データが各素子独立に AGC による振幅
補正がかかっているので，アンテナ端における受信振幅を再現するために， Dis凶butor からの RSSI
データによって再変換される.アダプティプアレー処理ブロックでは，各素子の受信信号のサン
プリング値を用いて，アンテナウェイトを計算する.本装置では，ウェイト更新アルゴリズムは





タであり，マイクロストリップ線路と 4 分配器等を用いて構成した.ここでは 4 素子の無指向性
アンテナによる半波長等間隔リニアアレーを仮定しており，入射波の角度広がりは 0。とした.
送信信号源は，市販の信号発生器 (SG， Signa1 Generator) で発生させ，所望波はビットパターン
として O が続く系列，干渉波は M系列を用い， ともに π/4 シフト DQPSK変調される.キャリア
周波数は 1911. 35MHz とした.
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図 4.25: 指向性パターン特性 (1 波擬似伝搬路，(}D= 00) 
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図 4.26: 指向性パターン特性 (1 波擬似伝搬路，ÐD= 200) 
4.4.4 暗室実験結果
Radio anechoic chamber 
3 判官苅IIY"11' "'~， "?!V "i]!, ", ~I' "', ';,[r 
Burst Trigger Control 
図 4.27: 暗室実験のセットアップ
以下，電波暗室において実験した結果について考察する.実験の際のセットアップを図 4.27 に
示す.受信アンテナは図 4.28 に示す高さ約 1.5m の回転台の上に設置され，所望波および干渉波は
離れた場所に設置された異なる SGから，所望波送信用アンテナとしてホーンアンテナ，干渉波送
信用としてパッチアンテナを用いて送信される.また，送信信号系列は擬似伝搬路実験と同じと
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図 4.29: 指向性パターン特性 (2 波入射， ()D = 00 ，θu = -300) 
無指向性アンテナアレーによる結果
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図 4.31: 所望波が見通し内であるときの BER特性
望波方向と干渉波方向の利得差+送信時の D川比で SIR を定義すると，約 25 dBと十分に干渉波
が抑圧できていると言える.
図 4.30，図 4.31 に，所望波を見通し外および見通し内に置いた場合の，所望波のみ ("1 波"と
図示)および干渉波あり ("2 波"と図示)のときの測定結果を示す.ある受信レベルでの BER測
定は，その開始から終了までに電波環境が大きく変化しないよう測定は 10"'15 パースト程度とし
た.なお，単一アンテナ受信の測定は，アンテナ#1 とする.図 4.30 は所望波が見通し外の場合の
BER特性である.横軸は 4本のアンテナのうち#1 のアンテナの所望波レベルを示しており，所望
波レベルを増加させるのに伴い干渉波のレベルも増加させている.これにより #1 のアンテナにお
ける平均 D尺J が常に 3 dB となるようにしている.単一アンテナ受信の特性は，所望波レベルを変
化させても D仰が常に 3 dBであるため， BER は 1 X 10- 1 程度でほとんど変化しない.一方，ア
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角度差を 400 以上とることができないため，今回は #1 ~桝の 4 素子を固定して用いた.
図 4.32 に所望波が θ'D = 200 方向，干渉波が θu = _70 方向から入射するときの LMS による指向
性パターンを示す.ビームとヌルが各到来波方向に向いており，出力 SIR が 20 dB 以上確保でき
ている.
図 4.33 に LMS および CMA を用いたアダプティプアレーの BER特性を示す.また，無指向性
アンテナおよび指向性アンテナの単一アンテナを用いたときの特性も同時に示す.ここで指向性
アンテナを I 素子のみ適用する場合は，その最大指向性方向と所望波方向を一致させている.ア
ダプティプアレーを用いることで単一アンテナ使用時に比べて D/U= 3 dB のとき約 2 桁の BER
改善が見込めることがわかる.
次に，アダプティプアレーの適用アルゴリズムによる特性差を検討する . D/U が低いとき， CMA 
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例えば回線設計の一例として，セル半径が400m とする.ここで例えばキャリアセンス第 l レベ
ルである 26 dBμ の干渉波を基地局が受信していると仮定する. BER=10-3 を確保する D川が 15





である.干渉波レベル 26dBμ の例では，アダプティプアレーで干渉波を 15 dB 抑圧すれば，セル
半径が当初の 400m まで拡大することができる.
4.5 結言




・ステップサイズ定数の最適値は， CMA で μ=0.05， LMS で、 μ=0.01 である.
・収束が遅くなるような伝搬環境下では， CMA は，直前受信スロットの最終ウェイトを次の



















第 3， 4 章では基地局用スマートアンテナについて検討したのに対し，本章では端末局にスマー
トアンテナを適用する場合を検討する.特に，高速伝送が可能で、マルチパスに耐性のある OFDM
を用いた無線通信システムを想定し，日欧米で類似の仕様となっている 5GHz帯無線 LAN あるい
は無線アクセス方式の通信諸元を用いた評価を行う.そこで，まず 5GHz帯 OFDM無線 LAN規











本章で検討対象とする無線通信システムとして， 5GHz 帯無線 LAN について概要を述べる.
5GHz帯の無線LAN規格は OFDM を採用し，特に物理レイヤは各国で非常に類似の仕様となって
いる.日欧米の各国の標準規格のパラメータを表 5.1 に示す. 1999"'2000 年にかけて各規格が標
準化されたものの， Ethernet の無線版という位置づけで製品化・ユーザの導入が最も早くすすんだ
IEEE802.11 a が実質生き残り，現在全世界のデファクトスタンダードになっている. HIPERLAN2 
と HiSWANa は標準化において歩調を合わせたためほとんど同じ仕様となっており， TDMA ベー
スで AP(Access Point) 主導制御のため，スループットの面では CSMA/CA (C紅首位 SenseMultiple 
Access with Collision Avoidance) を用いる 802.11a よりも優れる.
3 方式とも，特定のサプキャリアに常に既知系列を含むパイロットサプキャリアを有し，すべて
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図 5.1: OFDM フレームフォーマット
図 5ム送受信信号処理のブロック図
のサプキャリアには，先頭に既知のプリアンプルが含まれるパケット構成を持つ.図 5.1 に送信信
号の周波数一時間系列のフレーム構成例を示す.例では，帯域 1M の合計 52 個のサブキャリアを
有し， 4 個のパイロットサブキャリアを含む. 10FDM シンボル時間は 4μsec である.
図 5.2 に物理レイヤにおけるベースパンド送受信信号処理のフローを示す.送信機においては，
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5.2. 5GHz 帯 OFDM無線 LAN規格の概要
表 5.1: 5GHz 帯 OFDM無線 LAN規格
l 項目 仕様
名称 IEEE802.11 HIPERLAN2 HiSWANa 
標準化団体 IEEE(米国) ETSIjBRAN (欧州) ARIB (日本)
アクセス方式 CSMA/CA TD恥1A TDMA 
無線周波数 5. 15 "-'5.25 [GHz] 5. 15"-'5.35[GHz] 5. 15"-'5.25[GHz] 
5.25"-'5.35 [GHz] 5.47"-'5.725 [GHz] (5.25"-'5.35 [GHz]) 
5.725"-'5.825 [GHz] 
変調方式 BPSK, r=1/2, (6) BPSK, r=1/2, (6) BPSK, r=1/2, (6) 
※ 0 内は伝送レート BPSK, r=3/4, (9) BPSK, r=3/4, (9) BPSK, r=3/4, (9) 
(単位はMbps) QPSK, r=1/2, (12) QPSK, r= 1/2, (12) QPSK, r= 1/2, (12) 
QPSK, r=3/4, (18) QPSK, r=3/4, (18) QPSK, r=3/4, (18) 
16QAM, r=1/2, (24) 16QAM, r=9/16, (24) 16QAM, r=9/16, (24) 
16QAM, r=3/4, (36) 16QAM, r=3/4, (36) 16QAM, r=3/4, (36) 
64QAM, r=2/3, (48) 64QAM, r=3/4, (54) 64QAM, r=3/4, (54) 
64QAM, r=3/4, (54) 
FFT 規模 64 
サプキャリア数 52 (情報 48+パイロット 4)，ヌル 12 (1 DC + 6 upp町+ 51ower) 
1 シンボルのサンプル数 80 
サンプリング速度 20 [MHz] 
サンフ。ル間隔 50 [nsec] 
OFDM有効シンボル長 3.2 [μsec] 
OFDM ガード区間長 800 [nsec] 
OFDM全シンボル長 4[μsec] 
サプキャリア間隔 312.5 [妊fz]
信号帯域幅 16.3 [MHz] 
チャネル間隔 20 [MHz] 
フレーム長 2 [msec] 
まず，送信データに tail bit が付加された後，符号化率 1/2 の畳み込み符号化され，所望の符号化率
になるようにパンクチャ処理が施される.その後インタリーパによって信号系列の順序が入れ替
えられる.インタリーパ出力はサプキャリア毎に QAM シンボルマッピングが行われ，同時にパ
イロット信号が挿入される.続いて， QAM の送信データは，直並列変換器 (SjP 変換器)により N
個 (N: サプキャリア数)のデータからなる並列データに変換される.この並列データは， IFFT され
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によってデジタル信号に変換される . A[D 変換器の出力は， AGC, AFC，フレームタイミング同










[4, 15, 42]. 
OFDM における受信用スマートアンテナの構成として， FFT前の時間領域で重み付け合成を行
う方式(ここでは pre-FFT 型と呼ぶ) [116, 117, 118] と FFT後の周波数領域で重み付け合成を行う
方式 (post-FFT 型と呼ぶ)[119， 120] が考えられる.


























Nサプキャリアの OFDM システムの伝送系について考える.まず送信側において， N サンフ。ル
の変調されたデータピットは IFFT に入力されて OFDM信号が生成される.その結果，変調され
た所望信号 Sm，n は次の式で表される.
• N-l 
Sm.n = 会 EMMN(n=o， LJ-1) (5.1) 
ここで， Sm，k は m番目の OFDM シンボルの k番目のサプキャリアのデータ， N はサプキャリアの




仏=エ瓜l，n ・ Sm，n-l (5.2) 
ここで， Ls は遅延ノ号ス数で， hL ln は m番目のシンボルの n番目のサンフ。ル時刻における伝搬路イ
ンパルス応答 (CIR，Channellmpulse Response) の l番目のマルチパス要素を意味する.この CIR を
アレーアンテナによる空間次元に展開すると，マルチパスフェージング伝搬路モデルは
hm,l,n = alejφlA(θ1)δ(t -Tl) (5.3) 
と表される . A(ÐI) は Mx1 のアレ一応答ベクトルであり，アレー構造や l番目の遅延パスの DOA
Ðz の関数となる.マルチパス成分 αl はレイリー分布に従うランダム変数であり，位相シフトゆl は
一様分布に従う . TZ は l番目の遅延パスの遅延時間である.受信信号のアレー受信信号は，式 (5.2)
の hLln を hm，l，n tこ置き換えることによって得られる.
CCI が所望波と同じ性質をもっと仮定すると ， P個の CCI を含む受信信号は次式で表される.
Lsー 1 P-l L/(p)ー1
Xm ,n = ~ h~，l，n' Sm ,n-l + ~ ~ h~，m，Z，n' Ip ,m,n-l + 勿m，n (5.4) 
ここでηm，n は m番目のシシボルの n番目のサンプルにおける各プランチの白色ガウス雑音 (AWGN，
Additive White Gaussian Noise) を表し， him，l，n ， LI(p) はそれぞれp番目の CCI仏 n のアレー伝搬
路応答および、遅延パス数である.
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図 5.4: post-FFT 型スマートアンテナの構成
一方， post-F町型アレー処理では，周波数領域の受信信号は次式で与えられる.
?


















ここで， (m ,ko H m，l，k はそれぞれηm，n ， hm，z，n を FFT処理したものである.また， xm，n はXm，n から GI






y，は = WfXm ,k (5.7) 
ここで， Wk は k番目のサプキャリアに対する空間次元のウェイトベクトルで、ある.
式 (5.6) より，広帯域信号は各サプキャリア領域では狭帯域とみなせる.したがって，干渉波数
Pがアンテナ数M よりも小さい場合， post田FFT 型アダプティプアレーは十分なアレー自由度のた








図 5.5 に提案方式の構成を示す.アレーアンテナ部は第 3 章と同様，互いに最大指向性方向の
異なるビームをもっ円形アレーとする.例えば従来のセクタアンテナもこれと同様な構成をもっ.
各アンテナで受信された信号の所望信号電力および干渉信号電力を測定し，そこから得られる S1R
が最大となるブランチを選択する.なお S1R 測定に関して，本提案では HIPERLAN2 あるいは
HiSWANa の独特なフレームフォーマットを利用した手法を採用する.
図 5.6 に SIR 測定部の構成を示す.受信信号のプリアンプル部を用いて，受信側で既知の参照信
号との相互相関をとることで所望信号電力を得ることができる.図 5.7 に HIPERLAN2 の broadcast
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A certain signal that is 
paはiallyorthogonal to 
transmitled known signal 
図 5.6: SIR 測定部
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図 5正 HIPERLAN2 のプリアンプル構成とゼロ値相関特性の例
channel のプリアンプル構成とゼロ値相関特性の例を示す.A コードおよび B コードは 50 nsec 単
位の 16 サンフ。ルで構成され， C コードは 64 サンフ。ルでh構成される.また，プリアンプルを用いた







HIPERLAN2 の場合，図 5.7 に示すプリアンプルに含まれる A コードは B コードと完全に直交する






サンプリングレート Is= 1fT 20MHz 
変調方式 QPSK 
有効シンボル長 64T (3.20μsec) 
GI長 16T (0.8，μsec) 
FEC Not used 
フレーム構成 Preamble(4symbols) + payload(180symbols) 
アンテナ選択規範 最大 RSSI，最大 SIR
各到来波の DOA フレーム毎にランダム





表 5.2 にシミュレーション詰元を示す.同条件は ETSI の HIPERLAN2 の物理レイヤの仕様に準
拠する.アンテナアレーは第 3 章と同様， 8 素子等間隔円形配置であり，アンテナ素子間隔は半波




Gi(ゆ)= .y2(2n寸7co♂(ゆ一 θ'i) (5.8) 
ここで， ø はアレーの水平面角を表し ， n は指向性の鋭さを示す設計パラメータであり，本論文で
は 1 とする.また， ()i は各指向性アンテナの最大利得方向であり，以下のように与えられる.
θt づい) (i = 1, 2,"', 8) (5.9) 
本節では伝搬路モデルとして ETSI-B channel を仮定している.同モデルは小さなオフィス環境
での最悪ケースとされており， OFDM システムにおいて ISI を引き起こすことがある.図 2.4に示
すように合計 18 波の遅延波が存在し，各波は独立なレイリーフェージングを受けているとする.







??二回・1-ウ中一，，E‘、、-一一?? ? (5.10) 
CCI も同様に ETSI-B モデ、ルに従うが，ランダム変数およびその初期値は所望波とは独立に変化
する.
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図 5止 ETSI-B チャネルにおける軽減困難誤り率の比較
BER特性
図 5.8 に SIR= lO dBのときのアンテナ選択ダイパーシチの BER特性を示す.無指向性の単一ア
ンテナ受信の特性を“Omni antenna", RSSI基準選択時の特性を“SWヘアンテナ選択後の BERが
最小となるプランチを常に選択したときの特性を“Optimalswitching" (以降，最適選択と呼ぶ)，逆
にアンテナ選択後の BERが最大となるプランチを常に選択したときの特性を“Worst switching" と
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。
Target Bit Error Rate 
図 5.10: スループットの比較
示す.この結果，無指向性アンテナで単一受信するのに比べて，アンテナ選択を行うことによっ
て， BER が 10-2 および 10-3 のときそれぞれ SIR が 2 dB , 3 dB の改善が図れる.つまり干渉耐性
が約 2倍となる.これによって，サービス品質 (QoS ， Quality Of Service) の改善が期待できる.特
にセルラーシステム等では，セクタアンテナを用いることによって，セル間距離を縮小で、きるこ
とを意味する.
図 5.10 に SIR= 10 dB , Eb/NO = 20 dBのときの各方式のスループット特性を示す.図中の“OPT­
SW" は最適選択，“RSSI-SW" は RSSI に基づくアンテナ選択，“Conventional" は単一アンテナ受信
時の特性を表す.スルーフ。ツトは， HIPERLAN2や HiSWANa の仕様に従って， QPSK以外に BPSK，
16QAM, 64QAM を用いたときの各種 BER特性をシミュレーションにより求め，横軸のターゲッ
ト BER を下回る最大多値数の変調方式をフレーム毎に選択したときの平均伝送レートとした.す
なわちフレーム毎の適応変調を施したときの平均伝送レートである.図より， 10-3 以下の BER は





5.11 に ETSI-B チャネルモデ、ルにおいて RSSI に基づくアンテナ選択アレーを用いたときのアンテ
ナ選択成功確率を示す.ここでアンテナ選択成功確率は BERが最小となるアンテナを選択する確
率で定義する.また， SIR = 20 dBの特性は「干渉波なし」の特性とみなせる.
図 5.11 より， SIR が大きいとき ， Eb/NO が大きくなるにつれて成功確率が 1 に近づく.しかし，
SIR が小さくなるにつれて RSSI基準では選択誤りが増大し ， Eb/NO にかかわらず約 10%まで成功
確率が落ち込むことがわかる.これはランダムにアンテナを選択した場合の結果と変わらない.
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図 5.11: ETSI-B チャネルモデルにおける RSSI基準によるアンテナ選択の成功確率
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図 5.12: ETSI-B チャネルモデルにおける SIR基準によるアンテナ選択の成功確率
一方，図 5.11 に ETSI-B チャネルモデルにおいて SIR に基づくアンテナ選択アレーを用いたと




図 5.13 に 2 波レイリーフェージング環境下の指向性アンテナ選択アレーにおいて選択方法を
RSSI基準と SIR基準としたときの特性比較結果を示す. SIR基準選択の特性は， RSSI基準の選択
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図 5.14: アンテナ選択基準の違いによる BER特性の比較
以上より，アンテナ選択成功確率は SNR よりむしろ SIR に強く依害することがわかる.した
がって SIR に基づくアンテナ選択は干渉波存在下では特性の改善に有効であると考えられる.
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て，適応アルゴリズムによる性能差を比較検討する.
アンテナアレーには 8 素子の無指向性アンテナを円形配置したものを用いる.伝搬路モデ、ルは，
指数減衰型の遅延プロファイルをもっ 4波および 8 波マルチパスレイリーフェージングを仮定し，
所望波と干渉波の平均 SIR は 3dB とした.遅延ノ号スは 50 nsec 間隔で指数減衰し， 4波および 8波







を検討する.なお， MMSE は SMI アルゴリズムで計算を行うものとする.アンテナ選択の場合，
それぞれ RSSI あるいは SIRが最大となるプランチを選択する.シンボルタイミング同期は完全と
する.
図 5.15 に干渉波が存在しない場合の 4波マルチパス環境下の BER特性を示す.ダイパーシチ利
得に差が生じるものの，どのアルゴリズムを用いた場合も単一アンテナ受信に比べダイパーシチ
効果が現れている. SIR基準選択は RSSI基準選択とほぼ同等の特性となっているが， BER の傾き
は単一アンテナ受信に比べ大きな変化はなく十分な空間ダイパーシチ利得が得られていない.こ
れは周波数選択性フェージング下では， pre-FFT領域において RSSI や SIR に基づいてアンテナを
選択しても， OFDM特有の周波数ダイパーシチ効果のために，必ずしも大きな BER の改善が得ら
れるとは限らないことを意味する.それに比べて，最大比合成を用いると改善度は高まり，さら
に MMSE合成を適用することによって BER特性が理論値に近づく これは h品店E によって 3 波
の遅延波の ISI の影響を抑圧するようにウェイト制御が行われるためである.理論的には，アンテ
ナ数 M， 干渉ノ号ス(ここでは遅延波に相当)数 L としたとき ， (M -L) プランチのダイパーシチ
利得となることが知られている [52].
図 5.16 に干渉波が存在する場合の 4波マルチパス環境下の BER特性を示す. MMSE を除くす
べてのダイパーシチアルゴリズムにおいて BER特性は著しく劣化している. しかし MMSE を用
いた場合でも，ダイパーシチ利得が劣化しているのが確認できる. これは pre-FFT領域では，所
望波の遅延波が 3 波と CCI のマルチパス 4波の合計 7 波が干渉波として見えるため， 8 素子アンテ
ナでのアレー自由度を利用して干渉成分を抑圧するように動作していると考えられる.しかし，そ
れでもおよそ 2 プランチ相当のダイパーシチ利得が得られている.また，図 5.16 は 8 波マルチパ
ス環境下の BER特性も示しており，干渉波とみなせるパス数がアンテナアレーの自由度を大幅に








図 5.15: 干渉波が存在しない場合の 4波マルチパス環境下の BER特性
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Weight group calculation 
図 5.17: サプキャリアクラスタリングの構成
5.5.2 適応アルゴリズム
各クラスタでは 1 組のアレーウェイトが更新されるが，ここでは 2 通りの異なるウェイト更新












それに対して， (2) の cross引lbcarrier 法の場合，ウェイトが収束するのに必要な参照 OFDM シ
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(2) Cross-subcarrier method 
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(1) Pilot-based method 
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る. ところが，図 5.20 に示すように， LMS 等の逐次更新型のアルゴリズムを適用した場合，ウェ
イトの収束度および性能を表す平均 2 乗誤差 (MSE，Mean Square Error) はクラスタサイズが大き
くなるにつれて劣化し，クラスタサイズの影響を強く受けることがわかる. しかし，クラスタサ




束に必要なシンボル数が400FDM シンボルのとき， cross-subcarrier 法は 100FDM シンボルの時
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符号化/復号化 畳み込み符号(符号化率=1ρ)/軟判定 Viterbi 復号








表 5.3 にシミュレーション諸元を示す.基本ノ号ラメータは IEEE 802.11a に準拠し，アレーアン
テナ構成や伝搬路モデ、ルは第 5.4.2 節で用いたパラメータと同じとした.
図 5.21 に前節で検討した 2 種類のウェイト更新方法による BER特性差を示す.ここでアンテ
ナ素子数を i， クラスタサイズを j としたときの提案方式を"SC(i， j)" と表す.この規則に従うと，
SC(8, 1) は 8 素子 post-FFT 型アダプティプアレーを意味する.クラスタサイズが 4 と小さいとき
はどちらの更新方法でも同等の特性であるが，クラスタサイズが 8 の場合， pilot-based 法は著しく
劣化する.これは上述のように，クラスタ内の特定サプキャリアのみから求めたウェイトでは周
波数選択性によって十分な干渉抑圧効果が得られないからである.これに対して， cross.叩bcarrier
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図 5.22: マルチパス数による BER特性の変化
算量低減が図れる一方で， BER が 10-4 を満足する SNR は post-FFT 型アダプティプアレーに対し
て 2 dBの劣化となる.




図 5.23 にアンテナ数およびクラスタサイズをパラメータとしたときの Viterbi 復号前の BER特
性を示す.図中の"SC(i， l)ヘすなわち post-FFT型アダフ。ティプアレーの特性はアンテナ数を 2， 4， 8
と変えた場合のいずれも最大のダイパーシチ利得が得られている. 4素子の場合でも 8 素子の BER
特性に比べて約 3 dB の劣化にとどまる. 2 素子の特性は干渉抑圧にアレーの自由度を 1 つ使うた
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図 5.23: アンテナ数およびクラスタサイズをパラメータとしたときの Viterbi 復号前の BER特性
表 5.4: pre-FFT, post-FFT および提案方式の回路規模の比較
Item 8 素子 pre- 4素子post- 提案方式
FFT FFT 
SC(4,1) SC(4,4) 
アナログ部の系統数 8 4 4 
AfD 変換器の個数 8 4 4 
町T の個数 1 4 4 
ウェイト乗算器数 8 4 4 
???の量比算ト演ツトブイ一エルウス









低減が可能できる.例えば， 4素子の SC(4，4)は 8 素子を用いた SC(8，4) に比べ， BER が 10-3 の
とき Eb/NO で 4dB の劣化ですむ.
Complexity 
OFDM システムにスマートアンテナを適用する場合，アンテナ聞のフェージング相関だけでな
く伝搬路の周波数選択性にも依存するため，アレーウェイト制御を FFT 前あるいは FFT後のどち





一方， post-FFT領域で、は，狭帯域なサプキャリア内においては遅延波による ISI の影響がなくな
るため，干渉波のマルチパスも無視することができ，十分な干渉抑圧のために要するアレー自由
度は rCCI 干渉波源数」に縮退する.よって， post-FFT 型スマートアンテナは必要なアンテナ数
を減らすことができる.
表 5.4に pre-FFT， post-FFT および提案方式の回路規模の比較結果を示す. SMI アルゴリズムを
用いた場合，アレーウェイトを求めるのに必要な演算量は， pre-F町型， post-F町型，提案方式に
おいてそれぞれ 0(M3)， 0(KM3) ， 0(KM3/G) で表される.G はクラスタサイズである.通常，サ




提案方式の"SC(4，4)"の場合， 8 素子の p児ーFFT 型スマートアンテナに比べると，アレーウェイ
ト計算量は 0(83 ) に対して 0(52x43 /4) と1.625 倍になるものの，アンテナ数を半分にしてもまだ
BER特性が優れている.例えば，提案方式のスループットは， Eb/NO = 30 dB , 1 データパケット
あたり 1 ，000 ピットの伝送を行った場合， pre-FFT 型の約 2.7 倍を実現できる.
一方，ハードウェアの複雑度や回路規模の観点からみると， post-FFT 型は，周波数変換器，低













ナ聞の距離は約 20 メートルである.所望波，干渉波ともに伝搬路は NLOS となる.一方，干渉局
は別の離れた小部屋に設置し，廊下をはさんで送受信間距離は約 30 メートルである.所望波およ
び干渉波の平均遅延プロファイルはどちらも指数減衰型でみなせ，遅延広がりはそれぞれ 30 nsec, 
40 nsec である.図 5.24 にシミュレーシヨンで用いた遅延プロファイルの一例を示す.図中の所望
波のプロファイルはアンテナ#7，干渉波はアンテナ#2 での受信波形である.
図 5.25 に実伝搬モデ、ルを用いたときの BER 特性を示す. 8 素子 pre-FFT スマートアンテナと
無指向性アンテナ単一受信の BER 特性は符号化率 1/2 の誤り訂正符号化と軟判定 Viterbi 復号が
行われた結果である.強力な誤り訂正符号が用いられているにもかかわらず，無符号化の 4 素子
post-FFT スマートアンテナおよびクラスタ数4 のサプキャリアクラスタリングは BER の改善が図
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• 2.4GHz帯 ISM バンドにおける IEEE802.11g に対する Bluetooth 信号や電子レンジ干渉
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干渉波有り
告説日















アナログ TV放送サービスが完全に終了する 2011 年までの間，中継局の配置次第で起こりえるこ
とである.
また， OFDM受信機を自動車などに搭載して使用する場合に，エンジンやその他の車内電子機
器の影響で EMI (Electro Magnetic Interference :電磁妨害)やスプリアスがアンテナを介して混入





























第 5章 同一チャネル干渉波存在下における OFDMシステム用スマー卜アンテナ
提案方式の処理手順
図 5.29 において，アンテナで受信された OFDM信号は，無線部を経由して AfD 変換器へ入力
される.無線部では，具体的に周波数変換やフィルタリング;信号増幅，直交検波など無線周波
数帯の所定の信号処理が施される . AfD 後の信号は FFT へ入力され，時間領域信号から周波数領
域信号に変換される. FFT への入力に際して，通常の OFDM 受信機では， AGC(Automatic Gain 






基づいて，アルゴリズム選択部において所望のアルゴリズムが選択され，第 l および第 2 のウエ
イト計算部において，それぞれサプキャリア毎に所望の機能を達成するよう決定される.
このような構成により，例えば地上デジタル放送受信機などにおいて，狭帯域な同ーチャネル




ルゴリズムであり，例えば SMI， LMS や RLS 等が適用される.これによって，周波数帯域内に部
分的に存在する干渉波成分を抑圧し，なおかつ余剰のアンテナ自由度を利用して受信品質を改善
することができる.すべてのサプキャリアに干渉が存在する場合は，第 1 の適応アルゴリズムに










ベクトル誤差 D を計算する.ベクトル誤差D は以下の式に示すように 2 乗誤差で表される.
D = E[IIx -r12] (5.11) 
ここで， xは復調信号のコンスタレーション上の信号点ベクトルで， rは基準信号点ベクトル，す
なわち x をシンボル判定した後の信号点である.また，各ベクトルは複数のサンア。ルの集合平均






次に Dが所定のしきい値Dth を比較し ， D < Dth の場合， fk番目のサブキャリアに干渉は存在しな

















場合，基準シンボル r は上記のような判定後シンボルではなく，時間領域の参照信号となり， FFT 
入力前の時間領域受信信号と時間領域パイロット信号の誤差 D' の l シンボル期間にわたる積分値
を計算し，しきい値 D;h と比較する.なお，積分区間は 1 シンボルに限らず、雑音の平滑化という観
点、からより長い区間としてもよい.
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(a) ケース1 部分干渉の位置:6~13番目のサブキャリア帯域
子核?







提案方式の有効性を示すため， IEEE802.11g ベースの OFDM を用いた無線 LAN のシステム諸
元に基づいた計算機シミュレーションを行う.ここで， 802.11g の仕様はベースパンドでは 5GHz
帯の 802.1 a と同ーとした.表 5.5にシミュレーション諸元を示す.また，周波数選択性妨害波の
位置は図 5.31 に示すように 2通りを想定し， 52本のサプキャリアに対して 6"'13 番目に干渉が春
在する場合 (8 サプキャリア)をケース 1 ， 6'" 13 番目および 41"'44 番目のサプキャリアに干渉が
存在する場合 (12 サプキャリア)をケース 2 とした.なお， SIR の定義は以下のように与え，シ
ミュレーションでは OdB とlO dB を試した.
所望信号帯域内の信号電力
SIR= 一ー一一一…ー恥・ 一一一ー (5.12) 
表 5.5: シミュレーション諸元
変調方式 52 サプキャリア OFDM/QPSK
符号化方式 r=1/2, K=7 畳み込み符号欺判定 Viterbi 復号
信号帯域 20MHz 
FFT サイズ 64 ポイント (GI長=16)
アンテナ数 4 
マルチパス 4パス指数減衰 Rayleighfading 
遅延広がり σ=46.4nsec 
BER特性
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図 5.33: BER特性(ケース 2)
よび誤り訂正効果があるにもかかわらず所定の利得が得られていないのに対して，提案方式は SIR
に依らず十分なダイパーシチ(符号化)利得が達成されているのがわかる.すなわち， 8 サブキャ
リアに渡る周波数選択性妨害波が存在するとき， BER= 1O-3 を満たす Eb/NO に対して，従来方式
に比べ 12dB 以上の改善が見込める.さらに妨害サプキャリア数が多い場合(ケース 2 の場合)，従
来方式ではインタリープを含む誤り訂正の効果が薄れ， 10-2 または 10-1 付近で BER のフロアが
生じているが，提案方式では上記と同様に十分なダイパーシチ利得が得られている.
なお，図 5.32，図 5.33 において干渉サプキャリア数に対して提案方式の特性差はほとんど見ら
れないが，原理的には，以下のように推測される.
全サプキャリア数を P， 干渉の存在するサプキャリア数を Q とした場合，干渉の存在するサプ
キャリアにおいては， FFT後に MMSE規範の干渉抑圧アルゴリズムを用いることにより，干渉抑
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圧に 1 つの自由度が用いられる，つまり (M -1) 次のダイパーシチ利得が得られる.一方，干渉の
存在しないサプキャリアにおいては，最大比合成を行うことで， M次のダイパーシチ利得が得ら
れる.ゆえに総合的なダイパーシチ利得は以下の R次相当と予測できる.
Q/... 1'¥.. P-Q..... 201 Q R=75(M ー 1)+-F-M=M-75 (5.13) 
干渉検出方法による特性の変化
前節では干渉の存在するサプキャリア位置を既知としたときの特性を示したが，受信側で未知
であるとき，ダイパーシチ合成方法として MMSEか MRC を選択するかは干渉検出手段の性能に
依存する.そこで，しきい値の大小または検出方法による特性差について考察する.
SIR によるしきい値特性 図 5.34 にケース I において SIR をパラメータとしたときの EVM特性
を示す. Eb/NO は 50 dB とし， EVM の平均シンボル数は 100FDM シンボルとした.図より SIR
が小さい場合は干渉電力が大きくなる為， EVMが非常に大きな値となり，検出しきい値の設定が




SNR によるしきい値特性 図 5.35 にケース I において Eb/NO をパラメータとしたときの EVM特
性を示す. SIR は OdB とし， EVM の平均シンボル数は 100FDM シンボルとした.図より， EVM 
のピークは変わらないが Eb/NO が小さくなるにつれて雑音レベルが上がるため， しきい値の設定
に注意が必要である.しかし，この場合，「干渉が春在しないのに，存在する」と誤判断するため，
適応アルゴリズムは MRC の代わりに h品店E を使用することになる.したがって BER特性上の劣
化はなく，単に計算量が増えるだけである.
平均サンプル数によるしきい値特性 図 5.36 に EVM の平均サンア。ル数をパラメータとしたとき
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図 5.34: SIR をパラメータとしたときの干渉検出特性
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5.7 結言




• pre-FFT型スマートアンテナとして， 8 素子の指向性アンテナを円形配置したアンテナ選択ダ
イパーシチを提案し，計算機シミュレーションにより伝送特性を評価した.その結果， RSSI 
に基づいたアンテナ選択によって，従来の無指向性単一アンテナ受信に比べて約 2倍の SIR
耐性が達成できること，アンテナ選択成功確率は SNR よりも SIR の依存性が強いこと，最
適選択により BER=5xlO-3 のとき 5 倍の伝送容量改善が可能であること ， SIR基準の選択ダ










タを用いた評価により，アンテナ数 4，クラスタ数 4 のサプキャリアクラスタリングが有効
であることを明らかにした.








妨害波検出のためのしきい値が SIR や SNR に依存すること，妨害波レベルや存在周波数位
置に依存せずにアンテナ素子の増加に応じたダイパーシチ利得が得られることを示し，その
有効性を明らかにした.例えば 8 サプキャリアに渡る周波数選択性妨害波が存在するとき，
BER= 1O-3 を満たす Eb/No に対して，従来方式に比べ 12dB 以上の改善が見込める.さらに









第5 章では， OFDM を適用した無線LAN システムを想定し，同一チャネル干渉波が存在する場
合に高品質化を図るスマートアンテナを提案し， post-FFT型の有効性を確認した.本章では，同一
チャネル干渉波が存在しない場合に受信感度を向上させるとともに回路規模を低減することを目的







地上デジタル放送は既存のアナログ TV放送に代わる方式として 2001 年に ARIB 標準規格とし









デジタルTV加差の物理層の標準仕様ISDB・T(Integrated Services Digital Broadcasting -Terrestrial) 
方式は， OFDM を用いた伝送方式であり，数千本のサプキャリアから構成される約 5.8MHz の信
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表 6.1: ISDB-T の主な仕様
|伝送パラメータ I Mode2 
OFDM セグメント数 13 
帯域幅 5.575MHz 5.573MHz 5.572MHz 
キャリア間隔 3.968kHz 1. 984kHz 0.992kHz 
キャリア数 1405 2809 5617 
有効シンボル長 252μsec 504μsec 1.008msec 
変調方式 QPSK, 16QAM, 64Q品1，DQPSK 
ガードインターパル長 有効シンボル長の 1/4， 1/8, 1/16, 1/32 
シンボル数/フレーム 204 
時間インタリープ 各設定の最大値 0，約 0.13 ， 0.25 ， 0.5sec の 4 種類
内符号 畳み込み符号(1/2， 2/3 ， 3/4， 5/6， 7/8) 
外符号 短縮化リードソロモン符号 (204， 188) 
情報ビットレート 3.65Mbps""-' 23.23Mbps 
号帯域を持つ.この信号帯域を約 430kHz のセグメントに分割し，合計 13 セグメントの中から所
望の伝送速度を得るためにセグメント数を選択できる形態となっている.また，中心の l セグメン
トだけを使った携帯受信も可能な仕様となっている.主な諸元を表 6.1 に示す.現在，放送されて
いるハイビジョン放送は，中心のセグメントを除く 12 セグメントを使って，モード 3， 64QAM, 
内符号レート= 3/4，ガード長= 1/8 が採用されている.また，画像の圧縮には MPEG-2(Moving
Picture Experts Group-2) が用いられる.
6.2.2 送受信機のブロック図
図 6.1 に各伝送方式のブロック図を示す.送信側は規格に準じた構成である.
地上デジタル放送は，図 6.2 に示すように， 1 チャネルの帯域幅である 6MHz を 14 分割し(1個
当たり約 429kHz)，その内 13 個(約 5.6MHz) 分の帯域を使用して放送を行う.この 1 個分の周波





















図 6.2: 地上デジタル放送の 1 チャネルの周波数帯域
が行われる.階層を再合成後，時間インタリープおよび周波数インタリープが行われ，送信する
情報シンボルに加えてフェージング補償を行うためのスキヤツタードパイロット信号 (Sp) ，伝
送制御情報を含む TMCC (Transmission Multiplexing Configuration Control) ，補足情報を示す AC
(Auxiliary Channel) を挿入して OFDM フレーム化し， IFFT を行う.最後にマルチパス対策とし
て， GI を付加することで送信信号が形成される.
受信機では， AFC や AGC，時間同期をとった後， GI を除去して FFT を行う.その後， SP等を
使って伝搬路推定をした後，フェージング補償を行い， OFDM デフレーム化によって，情報シン
ボルだけを取り出す.その後は送信側と逆}I買の操作により，周波数/時間デインターリーブ，階層
分割を行い，各階層毎に QAM復調，ビット/バイトデインタリープ，軟判定 Viterbi 復号，エネ
ルギー逆拡散処理した後，最後に階層再合成後に RS 復号を行う.
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てスマートアンテナが期待されている.例えば，文献 [121] では 4 素子の FFT 前ダイパーシチに
より特性改善できることを示し，特に周波数選択性フェージングの影響を低減するために帯域分
割による方式を提案している.また，文献 [127， 128] ではサプキャリア毎最大比合成ダイパーシチ
の有効性を確認している.
一方， 1SDB-T 方式は，元来マルチパスに強いとされている OFDM を採用しているため，その
方式の性質上， SFN(Single Frequency Network) を構築できる等の特徴をもっ.実際に SFNが運用





大比合成ダイパーシチを行う方式 (post-FFT 型と呼ぶ)が最適な受信特性を実現できる[128]. し
かし，アンテナ数とサプキャリア数の増大に伴って回路規模が大きくなる欠点、がある.一方， FFT 








pre-FFT 型と post-FFT 型の大きく 2つに分類され，これらとは別に，図 6.3 のように，アンテナ選
択処理とサブキャリアダイパーシチ受信処理を FFT の前後に別々に配置するハイブリット型構成
も考えられる.ここではハイブリッド型構成の数式モデ、ルについて検討する.




図 6.3: ハイブリッド FFT 型スマートアンテナの構成
で与えられる.よって ， i 番目のビームの FFT 出力は
N-l 
Yi.m ,k = L:Yi ,m,n' e-j半
= Yi ,mt 
Yιm = [Yi，mル Yi，m， l ， ・・・ ， Yi ,m,N-d 
と表される. ここで， t は FFT 処理
gk = [1 , e-j2πk/N，・・" e-j2π(N-l)k/Nf 
を意味する.
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Xm = [xm,o xm,l ・・・ Xm ,N- I] 
W = [Wl W2 ・・・ Wp] 
(6.6) 
(6.7) 
ここで， uf は k番目のサプキャリアにおけるダイパーシチ合成ウェイトである.したがって， preｭ








図 6.4に 4素子 2選択型ハイブリッド方式の構成を示す.この方式はアンテナ 4素子のうち受信
レベルが高いアンテナを 2 素子だけ選択し，これらの 2 プランチ出力を用いてサプキャリア毎の
最大比合成ダイパーシチを行うものである.図中の metric として RSSI を用いる.したがって，提
案方式の pre-FFT領域の合成出力は式 (6.1) において
Ym,k,l = argm瓜(IXj l) (6.8) 
Xi l 
Ym,k,2 = arg m出(Ixd)
エi手Ym，k， l I 
となる.
図 6.4: 4 素子 2選択型ハイブリッド方式の構成
6.4.1 シミュレーション諸元
表 6.2 にシミュレーション諸元を示す.ここではハイブリッド型スマートアンテナの基本コン






2.2 素子 pr・e-FFT選択合成 (SC)
3.4 素子 pre-FFT 最大比合成 (MRC)
4. 2 素子 post-F町最大比合成(従来方式)
5.4 素子 2 選択ノ、イプリッド最大比合成(提案方式， IF-SW 方式)
6.4 素子 post-FFT 最大比合成ダイパーシチ
7.4 素子 2選択ノ、ィプリッド最大比合成(提案方式， BB-SW方式)… 4 素子のアンテナを 2素
子ずつの組に分け，各 2 素子 post-FFT 最大比合成出のうち BER の良い方を選択




は， 64 サンプルで平均化した RSSI の大小を比較し，大きい 2 つのアンテナプランチを選択する.
表 6ムシミュレーション諸元
変調方式 QPSK/OFDM 
サプキャリア数 52本(うちデータ 48 本がパイロット 4 本)
Virtual subcaロiers 1 DC, 6 upper and 5 lower subcarriers 
信号帯域 20MHz 
F町jIFFT サイズ 64 ポイント
OFDM シンボル長 4μsec 
ガード区間 16 サンプル (0.8μsec) 
誤り訂正符号/復号 畳み込み符号/軟判定 Viterbi 復号
(符号化率=1/2，拘束長= 7) 




図 6.5，図 6.6 にそれぞれ Viterbi 復号前と復号後の BER 特性を示す. pre-FFT 型ダイパーシチ
はアンテナ素子数を増やしてもダイパーシチ利得の向上が小さしそれに対して post-FFT 型ダイ
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ノ守一シチは大きな利得が得られる.これはマルチパスフェージングによる周波数選択性のため，
pre-FFT 型での最大比合成ウェイトが 20MHz もの広い信号帯域のすべてのサプキャリアに対して
もはや最適とならないことに起因する.一方， post-FFT 型は，狭帯域のサプキャリア毎に最適な
アンテナ選択/合成となるためマルチパスモデ、ルに依存せず、ダイパーシチ効果がほとんど変わら
ない. Viterbi 復号後の BER においてはさらに利得が大きくなる.
ハイブリッド方式は pre四F円と post同FFT の中間に位置する BER特性をもっ.アンテナ 4素子か
ら RSS釘I の大きい 2素子を選択する P卯os幻t-FFT 最大比合成方式(件4-目-tω0-2IF閑-Sδ.SWp卯os坑t
ナ 2 素子の p卯os幻t-FFTMRC ダイパ一シチ(従来方式)に比べて約 2却dB の改善が図れることがわか
る. ところで， 4 素子 2選択 post-FFT 出力の 2選択方式 (4-to・2BBδWpost-MRC)は，符号化な
しの BER特性は従来方式とほぼ同じであるが， Viterbi 復号後の BER特性は IF-SW方式とほぼ同
じ特性を示す.これは Viterbi復号後出力のうち BERが良好なデータ系列を選択しているためであ
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図 6.7 に受信機構成を示す.M素子のアンテナ毎にトランスパーサルフィルタ (TVF，Transversal 
Filter) を備え，受信信号の遅延自己相関値に基づいて求めた MF(Matched Filter) 係数を与える.M
個の MF 出力を用いた MxMの相互相関行列に対して，固有値分解を行い， M個の固有値と固有
ベクトルを得る.そのうち固有値の大きい方から順に 2個の固有ベクトルが形成する固有ビーム
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提案方式では， MF によって，アンテナ毎に遅延パス成分のエネルギーをかき集めて S川を稼
ぎ，さらにその出力信号に対して，最大固有値と 2番目に大きい固有値にそれぞれ対応する 2 つ
の固有ベクトルビームを張る.このように複数のビームに含まれる所望信号のエネルギーを最大
化することで， FFT 以降の MRC ダイパーシチおよび復調部の数を 2 系統のまま，サプキャリア合
成のダイパーシチ利得を増やすことができる.特に FFT サイズの大きい地上デジタル放送システ






信信号 Xi(t) と，それを T だけ遅延させた信号との複素共役を乗算した値の集合平均をとる.
β = E[xiCt)x;(t -T)] (6.9) 
期待値計算が十分長く，送信信号 s(t) の T サンフ。ル遅延の自己相関値が0 と仮定するのとき ， v が
MF係数として得られる.




b = (1 ，β) 
pre-FFT領域で、は相関行列 Rxx は次の式のように固有値分解される.
M 




ここで，んと λ2 と.. .と λM は降順に並べた固有値であり ， ei, i = 1, 2,... ， M， がそれぞれ固有ベク
トルを表す. したがって，提案方式の pre目FFT領域の合成ウェイトは式 (6.1) において




6.2 と同じである.伝搬路モデ、ルは表 6.4に示す平均遅延プロファイルをもっ 4波マルチパスフェー
ジング(遅延広がり 23 nsec) であり， 1 フレーム内は最大ドップラー周波数ん=0 の準静的フェージ
ング環境を想定した.マルチパスの各パス間，および4素子アンテナ聞のフェージングはそれぞれ
独立なレイリー分布に従う.また，ダイパーシチ方式は提案方式以外に，アンテナ 2素子および 4
素子の post-FFT 型 MRC ダイパーシチ， 4 素子 pre-FFT 型 MRC ダイパーシチ，第 6.4節で提案し
た 4 素子 2選択ハイプリッド MRC ダイパーシチを比較対象とした. TVF はサンプル間隔で 2 タッ
プとし，自己相関の遅延時間では 1 サンプルとした.固有値分解は例えば文献 [138] に掲載されて
いるハウスホルダ法によって実現する.シンボルタイミング同期，周波数同期は完全と仮定した.
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図 6.10: 4 素子 post-FFT 合成ダイパーシチに対するダイパーシチ利得劣化量
図 6.9 に Viterbi 復号後のピット誤り率特性を示す. 4素子 pre-F円型 MRC ダイパーシチは第 5
章でも述べたように周波数選択性フェージングによって BER特性が劣化しており， post-FFT型ダ
イパーシチは大きなダイパーシチ効果が得られている. 2 系統の FFT を用いる 2素子 post-FFT 型
MRC に比べて， 4 素子 2選択ノ\イプリッド MRC ダイパーシチは， BERが 10-4 において約 4dB の
Eb/NO の改善が図れる.また，提案方式は， pre-FFT 処理を，受信信号を MF処理した 2 つの異な
る固有ベクトルビーム形成とすることにより，さらに 1.5dB の改善が得られ， 4 素子 post-MRC ダ
イパーシチの特性に近づくことがわかる.したがって，固有ビームブォーミングは，ハイブリッド
型スマートアンテナの pre-FFT処理としてアンテナエレメント選択よりも優れることがわかる.な
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図 6.10 に遅延広がりを変化させたときの 4素子 post-FFT 型 MRC ダイパーシチに対する提案方
式のダイパーシチ利得の劣化量を示す.伝搬路モデルとして，遅延パスが 50 nsec 毎に等間隔で配
置され，平均電力が 1.5dB ずつ減衰する指数減衰モデルを用いる.パス数の変化に応じて遅延広
がりが変化する.図 6.10 より，遅延広がりが約 30 nsec 以下であれば，提案方式は 4素子 post圃FFT
型 MRC ダイパーシチに比べ劣化がほとんどないことがわかる.これはシンボル長で正規化した
場合 7.5x lO-3 までの遅延広がりに相当し，欧州の携帯電話規格の GSM(Global System for Mobile 
Communication) で定義される伝搬路モデルの TypicalUrban Area と同程度の遅延環境を十分カバー
できる範囲である.
図 6.11 に提案方式と従来の 4素子 post-FFT 型 MRC ダイパーシチの演算量を示す.演算量は複
素乗算器数で定義している.また表 6.5 に各信号処理ブロックにおける演算量の内訳を示す.提案
方式は FFT のサイズによらず従来方式に比べて回路規模を約 50%に低減できることがわかる.
表 6.5: 処理ブロック毎の演算量の内訳
Proposed method 4ch post-FFT 
FFT 2 x 2Nlog2N Mx2Nlog2N 
Weighting 2N 4N 
Pre-FFT weighting 2M 
Autocorrelation ~M3 3 
MF M(T + 1) 
Generation of correlation matrix M2 
次に，提案方式を地上デジタル放送の移動受信に適用した場合を考える.図 6.12 に ISDB-T に
準拠したフレームフォーマットを適用した場合の提案方式の Viterbi 復号後のビット誤り率特性を
示す.比較対象として， 4 素子の pre-F円型および、 post-FFT 型 MRC ダイパーシチ，単一アンテナ
受信時の特性も示す.シミュレーション諸元として，変調方式は QPSK 同期検波，誤り訂正符号
は符号化率 1/2 の畳み込み符号と軟判定 Viterbi 復号のみとし，外符号のリードソロモン符号は適
131 
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図 6.12: ISDB-T信号仕様による 6 パスフェージング環境下の BER特性
用していない.また，モード 3 で 1 セグメント (432 サプキャリア)だけを用いており，有効シン
ボル長は1.008 rnsec, GI 長はその 1/8 とした.時間インタリースピットインタリープは適用せ
ず，周波数インタリープはセグメント番号 0番に相当する 1 セグメント内のキャリアランダマイ
ズのみを行う.伝搬路モデルは，市街地伝搬に近い 6 パス指数減衰レイリーフェージングモデル
を想定し，各ノtス間およびアンテナ聞のフェージング変動は独立とした.この平均遅延プロファ
イルは， 2μsec 毎に 5 dB ずつ減衰し，最大遅延時間は 10μsec，遅延広がりは1.6μsec である.移
動速度は小さいと仮定して最大ドップラー周波数は 10Hz とした TVF は FFT サンプルレート間





シチ効果が小さく， post-FFT型の利得が極めて大きいことがわかる.提案方式は， BERが 10-4 にお
いて ， 4 素子 p問-FFT ダイパーシチに比べて約 6dB の Eb/NO の改善が図れ，また， 4素子 post-FFT







改善と回路規模の低減を目的として， FFT 前の時間領域で 4素子のアンテナから 2 素子を選択し，
FFT 後の周波数領域でダイパーシチ合成を行うハイブリッド型スマートアンテナを提案し，計算




提案方式は， pre-FFT 領域において， 4素子のアレーアンテナの受信信号から得られるアンテナ相
関行列を基に固有値分解を行い，固有値が最大となる 2 つの異なる固有ベクトルビームを形成す
る.さらにその各ビーム出力をそれぞれ町T に入力し， 2 素子の post-FFT 合成ダイパーシチを行


































の推定精度は， CNR= lO, 20dBの場合， DOA推定誤差の標準偏差がそれぞれ 3.1 0 ， 1.03 。と
良好な結果が得られた.また， 8 素子円形アレーの場合，スナップショット数 63 で到来波数 3




3. 第 3 章で提案したスマートアンテナの具体的な適用システムとして PHS を想定し，様々なア
ンテナパラメータ，伝搬路モデルを適用したときの伝送特性をシミュレーションにより明ら
かにした. PHS の仕様に準拠したアダプティプアレーの諸特性を計算機シミュレーションに
より評価し，ビーム制御アルゴリズムとして LMS を用いたとき CMA より平均 BER が良好















において SIR に基づいた pre-FFT 型選択ダイパーシチを提案した.提案方式は， RSSI基準選
択成功確率は SIR に依存すること， SIR基準の選択ダイパーシチは最適選択時の特性に近づ
くことを示し，簡易な構成で干渉波耐性の向上に有効であることを明らかにした.
次に，構成の簡易さにはある程度の配慮をしつつも，受信特性をより重視する視点から，














は MMSE を用い，存在しない場合には MRC を適用することを特徴とする.干渉検出のしき
い値は SIR や SNR に依存し，干渉のレベルや存在周波数位置に依存せず、良好な特性が得られ
ることを明らかにした.
5.0FDM通信システムにおいて，同一チャネル干渉波が存在しない場合に受信感度を改善する
ための方式として， FFT 前の時間領域で 4 素子のアンテナから 2 素子を選択し， FFT後の周
波数領域でダイパーシチ合成を行うハイプリッド型スマートアンテナを提案し，計算機シミュ













[1] Y. Kim, etc., '‘Beyond 3G: Vision, requirements, and enabling technologies," IEEE Communicaｭ
tions Magazine, no. 3, pp.120・ 124，March 2003. 
[2] Q. Bi, G. 1. Zysman and H. Menkes,“Wireless mobile communications at the start of the 21st 
century," IEEE Communications Magazine , no. 1, pp.1 1O-116, January 2001. 
[3] 中嶋信生編，「次世代ワイヤレス技術J ，丸善， 2004 年.
[4] J. Litva and T. K. -Y. Lo, Digiω1 beamforming in wireless communications, Artech House, Lonｭ
don, August 1996. 
[5] J. H. Winters,“On the capacity of radio communication systems with diversity in a Rayleigh 
fading environment," IEEE Joumal on Seletcted Areas in Communications , vol. 5, no.5, pp.871-
878, June 1987. 
[6] B. D. Van Veen and K. M. Buckley，“Be紅nforming: A versatile approach to spatial filtering ," 
IEEE ASSP Magazine , vol. 5, no. 2, pp.4-24, April 1988. 
[7] S. C. Swales, M. A. Beach, D. J. Edwards and J. P. McGeehan,“The perfoロnance enhancement 
of multibeam adaptive base-station antennas for cellular land mobile radio systems," IEEE Trans. 
陀hicular Technology, vol. VT-39, no.1 , pp.56-67, February 1990. 
[8] 小川，菊間，“アダプティプアンテナ理論の進展と今後の展望f 電子情報通信学会信学論 (B-II) ，
vol. J75田B-II，no. 11 , pp.721-732, 1992 年 11 月
[9] J. H. Winters, J. Salz and R. D. gitlin,“The impact of antenna diversity on the capacity of wireless 
communication systems," IEEE Trans. Commun. , vol. 5, no.5 , pp.871-878, June 1987. 
[10] S. M. Alamouti,“A simple transmitter diversity scheme for wireless communications," IEEE Jour四
nal on Selected Areas in Communicati・ons，vol. 16, pp.1451 ・ 1458， October 1995. 
[11] Y. Ogawa, and T. Ohgane,“Adaptive Antennas for Future Mobile Radio," IEICE Trans. Fundaｭ
ment，αls， vol. E79-A, no.7, pp.961 ・967，July 1996. 
[12] G. Tsoulos, M. Beach and J. McGeehan,“Wireless Personal Communications for the 21st Cenｭ
tury: European Technological Advances in Adaptive Antennas," IEEE Communications Magaｭ
zine, vo1.35, no.9, pp.102-109 , September 1997. 
139 
参考文献
[13] J. H. Winters,“Smart Antennas for Wireless Systems," IEEE Personal Communications, vo1.4, 
no.11 , pp.23-27, February 1998. 
[14] P. H. Lehne and M. Pettersen,“'An overview of sm紅tantenna technology for mobile communicaｭ
tions system," IEEE Communications Survりs， vol. 2 no. 4, pp2-13, Apri11999. 
[15] J. C. Liberti and T. S. Rappaport, SmartAntennasfor 明石relessCommunications: IS・95and Thirdｭ
Generation CDMAApplications, Prentice Hall, NJ, USA. 1999. 
[16] 大鐘，小}I[，“アダプティプアレーと移動通信 [1]'"-' [N]，" 電子情報通信学会誌， vo1.81 , 1998 年
12 月号'"'-'1999 年 3 月号にて連載.
[17] 辻，水野，“移動通信におけるアダプティブアレーアンテナ技術の応用f 電子情報通信学会信
学論A，vo1. J82-A, no. 6, pp.779-791 , 1999 年 6 月.
[18] A. F. Naguib, N. Seshadri and A. R. Calderbank,“Space time coding and signal processing for 
high data rate wireless communications," IEEE Signal Processing Magazine , pp.76-92, May 2000. 
[19] M. Chryssomallis，“Sm紅t antennas," IEEE Antenna's and Propagation Magazine, vo1. 42, no.3, 
pp.129・ 136，June 2000. 
[20] J.B. Andersen,“'Array gain and capacity for known random channels with mult増leelement arrays 
at both ends," IEEE Journal on Selected Areas in Communications, vo1.18, no.11 , pp.2172-2178, 
Nov.2000. 
[21] D. Gesbert, L. Haumonte, H. Bolcskei, R. Krishnamoorthy and A. J. Paulraj,“Technologies and 
perfoロnancefor Non-Line-of-Sight broadband wireless access networks," IEEE Communications 
Magazine , pp. 86-95, April 2002. 
[22] S. Bellofiore, C. A. Balanis, J. Foutz and A. S. Spanias,“Smart-antennas Systems for mobile com・
munication networks - Part1: Overview and antenna design," IEEE Antenna's and Propagation 
Mαgazine， vo1. 44, no.3, pp.145-154, June 2002 
[23] A. Paulr払R. Nabar and D. Gore, lntroduction to space-time wireless communications, Camｭ
bridge University Press, 2003. 
[24] 笹岡秀一編著，ウェープサミット講座「移動通信J ，オーム社， 1998 年.
[25] 大鐘武雄，“セルラ基地局のアンテナ指向性制御による周波数利用効率の改善f 電子情報通信
学会信学技報，vol. RCS93-8, 1993 年 5 月.
[26] T. Ohgane,“Spectral efficiency improvement by base station antenna pattern control for land 
mobile cellular systems," IEICE Trans. Commun. , vo1. E77-B , no.5, pp.598-605 , May. 1994. 
[27] 鈴木，平出，“パス分割多元接続 (PDMA) 移動通信方式f 電子情報通信学会信学技報， vo1. 
RCS93・84， 1994 年 1 月.
140 
参考文献
[28] G. Xu, H. Liu, W. J. Vogel, H. P. Lin, S. S. Jeng, and G. W. Torrence,“Experimental studies of 
Space-Division-Multiple-Access schemes for spec位al e節cient wireless communications," IEEE 
ICC'94 , pp.800-804, 1994. 
[29] T. Ohgane, Y. Ogawa, and K. Itoh, "A study on a channel allocation scheme with an adaptive array 
in SDMA," IEEE VTC'9ス vo1.2， pp.725-729, May 1997. 
[30] 田中，大鐘，小川， "3 素子アダプティプアレーを用いた SDMA 方式の呼損率特性f 電子情報
通信学会信学技報，vol. AP97-214, 1998 年 2 月.
[31] G. Awater, A. van Zelst and R. van Nee,“Reduced complexity space division multiplexing reｭ
ceivers," IEEE VTC 2000 Spring , vol.1, pp.11-15, May 2000. 
[32] 唐沢，猪股，“通信用ディジタルビームフォーミングアンテナー見えてきたインテリジェント
アンテナとしての将来一，"電子情報通信学会誌，vol. 78, no. 9, pp.899-906, 1995 年 9 月.
[33] “アンテナで乗り切る AV家電の無線化J' 日経エレクトロニクス 9 月 9 日号，pp. 59 -68, 2002年
[34] Thomas Kaiser,“When will smart antennas be ready for the market? ," IEEE Signal Processing 
Magazine, pp.87-92, March 2005. 
[35] J. A. Bingham, "Multicarrier modulation: An idea whose time has come," IEEE Communications 
Magazine , pp.5・ 14，May 1990. 
[β36句] B. L. F日loch ， M. Ala紅rd，佃dC.Ber町rou仏1，
i仇ngof IEEE, vo1.83, no.6, June 1995. 
[37] R. van Nee and R. Prasad,“OFDM for Wireless Multimedia Communications," Artech House 
Publishers, UK, 1999. 
[38] 伊丹誠，“~ディジタル放送/移動通信のための"'OFDM変調技術f トリケップス， 2000 年.
[39] S. Hara and R. Prasad,“Multicarrier Techniques for 4G Mobile Communications," Artech House 
Publishers, 2003. 
[40] Y. Takatori, K. Uehara and K. Kagoshima，“Mi凶aturization of base station antennas by using 
adaptive antenna technique for indoor high-speed wireless communication systems," IEEE VTC 
'98, vo1. 1, pp.480・484，May 1998. 
[41] A. T. Alastal, etc., "Adaptive antennas for wireless local area networks," ESA AP2000, pp.1712-
1716, 2000. 
[42] 藤井，中JII，“スマートアンテナを用いた OFDM室内複局同一周波数同時送信システムf 電子
情報通信学会信学技報，vol. RCS2000-83 , pp.75-82, 2000 年 7 月.
[43] A. Doufexi, etc.. “ Throughput performance of WLANs operating at 5GHz based on link simula幽
tions with real and statistical channels," IEEE VTC 2001 Spring, vo1.2, pp.766-770, May 2001. 
141 
参考文献
[44] W. C. Jak民“MicrowaveMobile Communication," Wiley, New York, USA, 1974. 
[45] T. Sexton and K. Pahlavan, '‘Channel Modelling and Adaptive Equalisation of Indoor Radio Chan四
nels," IEEE Journal on SelectedAreas in Comms. , vol. 7, pp. 114国 121 ， January, 1989. 
[46] S. Sampei, Applications 01 digital wireless technologies ω global wireless communications, Feｭ
herjPrentice Hall, 1997. 
[μ47η] J. M仕edbo and P. Schr立a釘mm民1，
3ERI085B, 1998. 
[48] 唐沢好男，“広帯域移動通信の多重波伝搬理論とモデリング，"電子情報通信学会第 15 回アン
テナ・伝播における設計・解析手法ワークショップ， 1999 年 9 月.
[49] R. B. Ertel, P. Cardieri, K. W. Sowerby, T. S. Rappaport, J. H. Reed,“Overview of spatial channel 
models for antenna array communication systems," IEEE Personα1 Communications, pp. 10-22, 
February 1998. 
[50] 太郎丸，赤岩，高田，“MMSE合成によるアダプティプアレーと空間ダイパーシチの等価性一




AP97-210, 1998 年 2 月.
[52] J. H. Winters,“Optimum combining in digital mobile radio with cochannel interference," IEEE 
Trans. 持hi. Tech. , vo1.33, no.3, pp.144-155, Aug. 1984. 
[53] 鈴木博，“最小 2乗合成ダイパーシチ受信における干渉除去特性一MMSE と誤り率特性­
f 電子情報通信学会信学論 (B-II) ， vol. J74・B-II， no.12, pp.637-645 , 1991 年 12 月.
[54] 高橋，平松，上杉，本間，“同ーチャネル干渉波存在時のアダプティプアレーアンテナのフェー
ジング相関によるー検討f 電子情報通信学会 1998 年総合大会， Bδ-173 ， 1998 年 3 月.
[55] 吉永，古賀，太郎丸，赤岩，“アンテナ間隔を広げた場合のアダプティプアレーアンテナの動作f
電子情報通信学会 1998 年総合大会， Bふ174， 1998 年 3 月.
[56] 菊間信良，“アレーアンテナによる適応信号処理技術と高分解能到来波推定入門コースf 電
子情報通信学会第 9 回アンテナ・伝播における設計・解析手法ワークショップ， 1997 年 9 月.
[57] Y. Ogawa and N. Kikuma,“High-resolution techniques in signal processing antennas," IEICE 
Trans. Commun., vol.E78-B , no.11 , pp.1435-1441 , Nov. 1995. 
[58] 小川，伊藤，“MUSIC 法による高分解能推定f 電学論A， vo1.1 16, no.8, pp.671-676, (1 996 年).
[59] R. O. Schmidt,“Multiple emitter location and signal parameter estimation," IEEE Trans. Anｭ
tenna's & Propagation, vol. AP-34, no.3 , pp.276-280, Mar. 1986. 
142 
参考文献
[60] R. Roy and T.Kailath,“ESPRIT - Estimation of Signal Parameters via Rotational lnvariance 
Techniques," IEEE Trans. ASSP., vo1.ASSP-37, pp.984 -995 (July 1989). 
[61] G. V. Tsoulos, M. A. Beach, and S. C. Swales,‘'Adaptive antennas for third generation DS-CDMA 
cel1ular systems," IEEE VTC'95, vol. 1, pp.45-49, July 1995. 
[62] C. B. Dietrich Jr. and W. L. Stutzman，“Sm釘t antennas enhance cel1ularjPCS performance," Mi・
crowaves & RF, Penton Publishing, vo1.36, no.4, pp.76-86, Apri11997. 
[63] 久保田，岩間，横山，“アレーアンテナを用いた可変ゾーン構成システムの基礎的検討J' 電子情
報通信学会信学技報， RCS95-76, Sept. 1995. 
[64] 大鐘武雄，“陸上移動通信における CMA アダプティブアレーの選択性フェージング補償特
性，"電子情報通信学会信学論 (B-II)， vol. J73-B-II, no. 10, pp.489-497, Oct. 1990. 
[65] 河野隆二，“アダプティブアレーアンテナを用いた空間・時間領域の信号処理の情報理論的
考察f 情報処理， vol. 35, no. 7, 1994 年 7 月.
[66] A. J. Paulr吋， E. Lindskog,‘'Taxonomy of Space田time Processing for Wireless Networks ," IEE 
Proc. -Rada r, Sonar Navig. , vo1.145, no.1 , pp.25-31 , Feb. 1998. 
[67] G. E. Bottomley and K. Jamal,“'Adaptive Arrays and MLSE Equalization," Proc. olIEEE VTC '95, 
vol.1, pp.50-54, June 1995. 
[68] 藤井正明，“アダプティプアレーアンテナと MLSE の結合処理によるマルチパス分離・合成
法に関するー検討f 電子情報通信学会信学技報， RCS95・97， Nov. 1995. 
[69] 土居，大鐘，小)1[， “アダプティプアレーアンテナと最ゅう推定を組み合わせたパスダイパー
シチ効果を持つ干渉キャンセラ，"電子情報通信学会信学技報， vol. RCS95・ 114， 1996 年 1 月.
[70] 府川和彦，“高速ディジタル移動通信における時空等化方式f 電子情報通信学会 1997 年ソサ
イエティ大会， B-5-52, 1997 年 9 月.
[71] 佐々木，小川，大鐘，伊藤，“アダプティプアレーを用いた空間領域パスダイパーシチ受信に関
する検討，"電子情報通信学会信学技報， vol. RCS97・63， 1997 年 7 月.
[72] Y. Ogawa, R. Sas北i， T. Ohgane and K. Itoh,“'An Adaptive Antenna for a Multipath Propagation 
Environment," IEEE VTC '98, pp.1345-1349, June 1998. 
[73] 田中，三木，佐和橋，“DS-CDMA における判定帰還型コヒーレント適応ダイパーシチの特性，"
電子情報通信学会信学技報，vol. RCS96-102, 1996 年 11 月.
[74] H .Iwai, T. Shiokawa and Y. Karasawa,“'An investigation of space-path hybrid diversity scheme 
for base station in CDMA mobile radio," IEEE JournaZ on SeZected Areas in Communications, 
vo1.12, no.5, pp.962・969，June 1994. 
[75] 千葉，中傍，藤瀬，“ビームスペース CMA アダプティプアレーアンテナf 電子情報通信学会信
学論 (B-II) ， vol. J77-B-II, no.3, pp.130-138, March 1994. 
143 
参考文献
[76] K. F吋imoto，J. R. James (Edよ“MobileAntenna Systems Handbook", Artech House Publishers, 
Chapter 2, 1994. 
[77] 富里，松本，“TDD移動通信システムにおけるアダプティブ送信アレーの効果f 電子情報通信
学会 1997 年総合大会， Bふ87， 1997 年 3 月.
[78] 西森，長，鷹取，堀，“TDD システム用アダプティプアレーのリアルタイム校正法の検討f 電子
情報通信学会信学技報， vo1. AP99・3 ， 1999 年 4 月.
[79] H. Xue, V. Kezys, J. Litva，“Sm紅t antenna calibration for beamforming," Proc. IEEE AP-S'98, 
pp.1458-1461 , Jun. 1998. 
[80] 原田，田中，佐和橋，安達，“W-CDMA下りリンクにおける適応アンテナアレイ送信ダイパー
シチの室内伝送実験特性f 電子情報通信学会信学技報， vol. RCS99-18, 1999 年 5 月.
[81] 武石，平松，加藤，“W-CDMA におけるアダプティプアレイアンテナ送信による下り回線干渉
抑圧効果f 電子情報通信学会信学技報， vo1. RCS98・72， 1998 年 7 月.
[82] I. Chiba, T. Takahashi and Y. Karasawa,“Transmitting Null Beam Forming with Beam Space 
Adaptive Array Antennas," IEEE VTC'94, pp.1498-1502, June 1994. 
[83] 三浦，田中，堀江，唐沢，“DBF アンテナによるマルチパス信号の最大比合成受信と送信ビーム
形成の検討f 電子情報通信学会 1995 年ソサイエティ大会， SA-1-3, 1995 年 10 月.
[84] 関口，唐沢，“周波数に依存しない送受信ナルビームフォーミングf 電子情報通信学会信学技
報， vo1. AP97国 145 ， 1997 年 11 月.
[85] K. Hugl, J. Laurila and E. Bonek,“Downlink beamfoロ凶ng for frequency division duplex sysｭ
tems," IEEE GLOBECOM '99, vo1.4, pp. 2097・2101 ，November 1999. 
[胆86句] H. As悶aku町1汀raand T. Ma瓜ts叩umo叫to仏，
Cellular Mobile Communi包ca幻tionsピ，"IEEE Traαns. 陀hicular Technology, vol.VT-48, no.2, pp.333-
341 , Mar. 1999. 
[87] J. Riba, J. Goldberg, and G. Vazquez,“Robust beamforming for interference rejection in mobile 
communications," IEEE Trans. Signal Processing, vo1.45 , no.1 , pp.271-275 , Jan. 1997. 
[88] A. B. Gershman, U. Nickel and J. F. Bohme,“'Adaptive beamforming algorithms with robustness 
againstjammer motion," IEEE Trans. Signal Processing, vo1.45, no.7, July 1997. 
[89] K. Hugl, J. Laurila and E. Bonek,“Downlink performance of adaptive antennas with null broadｭ
ening," IEEE VTC '99, vol.1, pp.872-876, May 1999. 
[90] 内藤，北原，占部，“FDD 移動通信システムにおける下り送信ビーム候補の予備選択による送




[91] R. B. Dybdal, S. J. C山巧r， “Adaptivetransmit antenna," IEEE AP-S'9ス pp.241O-2413，Jun. 1997. 
[92] G. G. Raleigh, S. N. Diggavi and A. Paulr払“ABlind Transmit Antenna Algorithm for Wireless 
Communication," IEEE Globecom'95, pp.1494・ 1499， 1995. 
[93] “PHS の高度利用促進に資する技術的方策f 電気通信技術審議会諮問， 1998 年.
[94] 横田他，“PHS 用アダプティプアレーアンテナ基地局装置の開発f 電子情報通信学会 1998 年
ソサイエティ大会， Bふ74， 1998 年 10 月.
[95] 哀他，“PHS 用アダプティプアレーアンテナ基地局における素子間隔の検討f 電子情報通信
学会 1998 年ソサイエティ大会， B-5同75， 1998 年 10 月.
[96] 内藤他，“PHS 用アダプティプアレーアンテナ基地局のアンテナ放射特性f 電子情報通信学
会 1998 年ソサイエティ大会， Bふ76， 1998 年 10 月.
[97] 藤塚他， "PHS 用アダプティプアレーアンテナ基地局のフィールド実験f 電子情報通信学会
1998 年ソサイエティ大会， B-5-77， 1998 年 10 月.
[98] “見えてきたローカル無線網f 日経コミュニケーション 9 月 15 日号， pp. 134 -149, 1997 年
[99] エレクトロニクス， pp.44-46, 1998 年 11 月号
[100] 田野，斉藤，服部，“遅延スプレッド補償による PHS のセル拡大効果f 電子情報通信学会信学
論 (B-II)， vol.J80-B田II， no.12, pp.1028-1034, 1997 年 12 月.
[101] 山元，近藤，高梨，“TDMA庁DD通信方式における送信ダイパーシチ特性の実験的検討，"電子
情報通信学会 1993 年ソサイエティ大会， B-305, 1993 年 10 月.
[102] 西村，大鐘，小川， "PHS にアダプテイブアレーを用いた SDMA を適用した場合のタイミング
ジッタの影響f 電子情報通信学会 1999 年総合大会， B5-48, 1999 年 3 月.
[103] R. Yonezawa, K. Hirata, T. Kirimoto and 1. Chiba,“A combination of two adaptive algorithms 
SMI and CMA," lliEE GLOBECOM'98, pp.3181-3186, Nov. 1998. 
[104] Francois P.S. Chin, et al,“Smart antenna array for high data rate mobile communications," lliEE 
AP-S'97, pp.350-353 , June, 1997. 
[105] J. Razavilar, F. Rashid-Farrokhi and K. J. R. Liu,“Software Radio Architecture with Smart Antenｭ
nas: A Tutorial on Algorithms and Complexity," IEEE J. on Selected Areas in Commun. , vo1.17, 
no.4, pp.662-676, April1999. 
[106] C. C. Martin, N. R. Sollenberger and J. H. Winters,“Field test results of downlink smart antennas 
and power control for IS-136," Proc. of IEEE VTC'99, vol. 1, pp.453・457 ，May. 1999. 
[107] S. Anderson, B. Hagerman, H. Dam, U. Forssen, J. Karlsson, F. Kronestedt, and S. Mazur,“Adap-
tive Antennas for GSM and TDMA Systems," IEEE Personal Communications, vo1.6, no.3 , pp.74-
86, June 1999. 
145 
参考文献
[108] M Beach, C. Simmonds, P..howard and P. Darwood，“Europeansm紅tantenna test-bed -Field trial 
results-," IEICE Trans. Commun. , vol.E84-B , no.9, p.2348-2356 , September 2001. 
[109] http://www.cybernet.co.jp/products/matlab/ 
[110] 小林一行，“MATLAB ハンドブックf 秀和システム， 1998 年 5 月.
[111] “MATLAB User's Guide，"第 8 章，The Mathworks, inc. 
[112] IEEE Std 802.11a-1999,“IEEE standard for wireless LAN medium access control (MAC) and 
physicallayer (PHY) specifications -Amendment 1: High-speed physicallayer in the 5GHz band," 
September 1999. 
[113] 松江，守倉，“802.11 高速無線LAN教科書，" IDG ジャパン， 2003 年.
[114] ETSI-BRAN,“HIPERLAN Type 2 Specifications -Physical (PHY) layer," TS 101 475 V1.1.1, 
Apri12000. 
[115] ARIB MMAC推進協議会，“MMAC 高速無線アクセスシステム (HiSWAN) 無線アクセス機能
仕様書，" 2000 年 7 月.
[116] M. Okada and S. Komaki, "Pre-DFT combining space diversity assisted COFDM," IEEE Trans. 
Vehicular Technology, vo1.50, no.2, pp.487-496, March 2001. 
[117] M. Budsabathon, S. Hane, Y. Hara, and S. Hara,“On a novel pre・FFT OFDM adaptive antenna 
array for delayed signal suppression," IEICE Trans. Commun. , vo1.E86・B ， no.6, pp.1936-1945, 
June 2003. 
[118] C. K. Kim,“Pre-FFT adaptive beamforming algorithm for OFDM systems with aηay antenna," 
IEICE Trans. Commun. , vo1.E86・B ， no.3, pp.1144-1148, March 2003. 
[119] Y. Li and N. R. Sol1enberger,“Adaptive antenna arrays for OFDM systems with cochannel interｭ
ference," IEEE Trans. Commun. , vo1.47 , no.2, pp.217-229, Feb. 1999. 
[120] T. Imai, Y. Ogawa, and T. Ohgane,“A study on an OFDM adaptive array based on multipath 
detection," IEICE National Conference, B-5-177, March 2002. 
[121] M. Fujimoto, K. Nishikawa, T. Shibata, N. Kikuma, and N. Inagaki, "A novel adaptive array 
utilizing frequency characteristics of multi-carrier signals," IEICE Trans. Commun. , vo1.E83-B, 
no.2, pp.371-379, Feb. 2000, 
[122] 特開平 11-252040




[125] 電波産業会標準規格 ARIB STD-B31 , r地上デジタルテレビジョン放送の伝送方式J , 2001 
年 5 月.
[126] 日経エレクトロニクス， 2003 年 8 月 18 日号， 9 月 15 日号
[127] 関他，“地上デジタル TV放送のダイパーシチ受信による性能改善f 映像情報メディア学会技
報，vol. ROFT2001-54, vo1.25, no.34, pp.1-6，2001 年 5 月
[128] 高田，木村，森山，“地上デジタル放送 ISDB・T の移動受信特性，"NHK技研R&D， no.70, pp.26・
33， 2001 年 11 月.
[129] 山本，藤井，鈴木，“Pre- and Post-FFT 複合型制御による OFDM アダプティプアレーの検討，"
電子情報通信学会 2003 年総合大会， Bふ193 ， 2003 年 3 月.
[130] D. Huang and K. B. Lataief,“Pre-DFT processing for coded OFDM systems with receive space 
diversity," IEEE WCNC2003 , vol.1, pp.16-20, March 2003. 
[131] S. Hara, M. Budsabathon and Y. Hara,“A pre-FFT OFDM adaptive antenna array with eigenvector 
combi凶ng，"IEEE ICC2004, vo1.4, pp.2412-2416, June 2004. 
[132] W. D. White,“Cascade preprocessors for adaptive antennas," IEEE Trans. Antennas and Propaｭ
gation, vol. AP-24, no.5, pp.670-684, September 1976. 
[133] 西森，菊間，稲垣，“ビームスペース方式による CMA アダプティプアレーの収束速度の改善
ー固有ビームスペースと FFT型ビームスペースの比較-f 電子情報通信学会信学技報，vol. 
AP95-69, pp.37-42, 1995 年 10 月.
[134] 畑中，唐沢，“突発的に発生する強い干渉波に耐性を有するソフトウェアアンテナーアレーア
ンテナ相関行列第 2 固有値のパワーインパージョン特性を利用した-f 電子情報通信学会
信学論 B， vo1.J85-B, no.7, pp.1086-1094, 2002 年 7 月.
[135] 唐沢，井上，神谷，田野，“ソフトウェアアンテナ [11]，"電子情報通信学会信学技報，vol. RCS98-
152, pp.37-44, 1998 年 11 月.
[136] 神谷，唐沢，“ソフトウエアアンテナ [III]，"電子情輪車信学会信学技報，vol. AP98-139, pp.65-72, 
1999 年 1 月.
[137] 神谷，唐沢，“ソフトウェアアンテナ [N]，" 電子情報通信学会信学技報，vol. RCS98-238，pp.31 ・
38, 1999 年 2 月.
[138] W.H. Press 他著，奥村晴彦他訳，“ニューメリカルレシピ・イン・シー日本語版-C言語によ






パスダイパーシチの結合方式f 信学論 (A)， vol.J82-A, no.6, pp.875目884， 1999 年 6 月.
2. H. Matsuoka and Y. Sun,‘'Subcarrier clustering in adaptive 紅ray antenna for OFDM systems in 
the presence of co-channel interference," IEICE Trans. Electronics, vol.E87-C, no.9, pp.1477聞 1484，
2004 September. 
B 国際会議
1. H. Matsuoka, H. Shoki and Y. Suzuki,“Path diversity using an adaptive array with directional antenｭ
nas for high bit rate mobile communication systems," IEEE GLOBECOM '98, Sydney, Australia, 
pp.171 同 176 ，Nov. 1998. 
2. H. Matsuoka, Y. Murakami, H. Shoki and Y. Suzuki,‘'A smart antenna receiver testbed with direcｭ
tional antenna elements," IEEE International Conference on Phased Array System and Technology, 
Dana Point, CA, pp.113・ 116，May 2000. 
3. H. Matsuoka, H. Shoki and Y. Suzuki,“Downlink beamforming method based on delay profile in 
transmitting antenna 紅raysfor FDD communication systems," IEICE International Symposium on 
Antennas and Propagation (ISAP2000), Fukuoka, Japan, pp.1-4, August 2000. 
4. H. Matsuoka, Y. Sun, S. Parker and C. Simmonds，“'A sm紅t switched sector 紅ray for wideband 
interference mitigation in an OFDM-based WLAN," IEEE WLAN Workshop 2001 , Boston, MA, 
September 2001. 
5. Y. Sun and H. Matsuoka,“'A novel adaptive antenna architecture - subcarrier clustering for highｭ
speed OFDM systems in presence of rich co-channel interference," IEEE VTC Spring 2002, Birmｭ
ingham, AL, vo1.3, pp.1564-1568, May 2002. 
6. H. Matsuoka and H. Shoki,“Comparison of pre-FFT and post-FFT processing adaptive arrays 
for OFDM systems in the presence of co-channel interference," IEEE PIMRC'03, Be司in， China, 
pp.160子1607， September 2003. 
7. H. Matsuoka, H. Kasami, M. Tsuruta and H. Shoki,“'A pre-and post-FFT hybrid domain beamｭ






イパーシチ受信方式，"信学技報，vol. RCS97-250, 1998 年 2 月.
2. 松岡秀浩，笠見英男，鶴田誠，庄木裕樹，“複数の固有ビームを用いた時間・周波数領域ハイブ
リッド処理型スマートアンテナ，"信学技報，vol. RCS2005-99, 2005 年 10 月.
3. 松岡秀浩，笠見英男，鶴田誠，庄木裕樹，三瓶政一，“地上デ、ジタル放送移動受信のための時間・
周波数領域複合処理型スマートアンテナの検討f 信学技報， vol. AP, 2006 年 2 月. (発表予定)
D 大会発表
1.松岡秀浩，庄木裕樹，岩崎久雄，鈴木康夫，“指向性アンテナを用いたアダプティプアレーとパ
スダイパーシチの結合方式，" 1997 年信学総合大会， Bふ89， 1997 年 3 月.
2. 松岡秀浩，庄木裕樹，岩崎久雄，鈴木康夫，“指向性アンテナを用いたアダプティブアレーとパ
スダイパーシチの結合方式の伝送特性，" 1997 年信学ソサイエティ大会， Bふ55， 1997 年 10 月.
3. 松岡秀浩，庄木裕樹，鈴木康夫，“指向性アンテナを用いたアダプティプアレーとパスダイパー
シチの結合方式 ~ダイパーシチ合成方法の検討"-' ," 1998 年信学総合大会， Bふ178， 1998 年 3
月.
4. 松岡秀浩，村上康，庄木裕樹，鈴木康夫，“指向性アンテナ素子を用いたスマートアンテナ受信
装置の開発，" 1999 年信学ソサイエティ大会， SB-1-4， 1999 年 9 月.
5. 松岡秀浩，庄木裕樹，鈴木康夫，“印D通信システム用スマートアンテナにおける下り回線送
信ビーム形成アルゴリズムのー検討，" 2000 年信学総合大会， B-1-171 ， 2000 年 3 月.
6. H. Matsuoka and Y. Sun,“Subcarrier clustering on adaptive antennas for OFDM system in the 
pr回enceof co-channel interference," 2002 年信学総合大会， Bふ180， 2002 年 3 月.
7. H. Matsuoka and Y. Sun, 
wireless OFDM systems," 2002 年信学ソサイエティ大会， B-5-79， 2002 年 9 月.
8. 松岡秀浩，笠見英男，鶴田誠，“周波数選択性妨害波存在下における OFDM用干渉抑圧ダイ
ノ守一シチ，" 2005 年信学総合大会， Bふ24， 2005 年 3 月.
9. 松岡秀浩，笠見英男，鶴田誠，庄木裕樹，“OFDM システムにおける時間・周波数領域ハイブ
リッド処理型合成ダイパーシチ受信方式，" 2005 年信学ソサイエティ大会， SB-1-2， 2005 年 9 月.
150 
